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RESUMO 
Título: Projeto de Amplificadores Operacionais CMOS utilizando Transistores Compostos em 
“Sea-of-Transistors”. 
Este trabalho apresenta uma metodologia de projeto de amplificadores operacionais 
CMOS utilizando transistores MOS compostos, para implementação em “sea-of-transistors” 
(SoT). A metodologia “seašof-transistors” é uma das mais utilizadas para a implementação de 
circuitos integrados devido ao reduzido tempo de projeto e fabricaçao e ao baixo custo de 
fabricação. São apresentados projetos de amplificadores operacionais utilizando transistores 
compostos trapezoidais e retangulares e o desempenho destes circuitos é analisado para 
demonstrar as vantagens na utilização dos transistores compostos trapezoidais. 
Palavras-chaves: Amplificador operacional, circuitos analógicos MOS, transistor MOS 
composto, “sea-of-transistors”.
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ABSTRACT 
Title: Design of CMOS Operational Amplifiers using Composite Transistors in 
Sea-of-Transistors. 
This work presents a design methodology for CMOS operational amplifiers using 
composite MOS transistors from a sea-of-transistors (SoT) implementation. The 
sea-of-transistors methodology is largely used for integrated circuits due to its short design and 
fabrication time and low fabrication cost. The design of operational amplifiers using both 
trapezoidal and rectangular transistors is presented. The perfonnance of the operational 
amplifiers is compared to demonstrate the advantages of trapezoidal transistors over 
rectangular transistors. 
Key words: Operational amplifiers, MOS analog circuits, composite MOS transistor, 
sea-of-transistors.
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cAPíTULo 1 
1NTRoDUgÃo 
Em muitos sistemas é conveniente que sejam integrados em um mesmo "chip" 
circuitos analógicos e digitais [1], sendo que atualmente a tecnologia MOS (Metal-Oxide 
Semiconductor) é a mais empregada pela indústria de circuitos integrados. A necessidade de se 
reduzir o consumo de potência, devido à crescente produção de equipamentos eletrônicos 
portáteis e o desenvolvimento de “chips” de. alta densidade de integração [2]-[4], leva a 
redução da tensão de alimentação [3]. Desta fonna, o projeto de circuitos integrados é 
realizado cada vez mais para baixas tensões de alimentação e, consequentemente, baixas 
correntes de operação.
A 
As metodologias mais utilizadas para a integração de circuitos digitais e que se 
beneficiam com as constantes evoluções da tecnologia são as de "gate-array" e de 
"sea-of-transistors" `(So`T)`i[5]. Cinqüenta por cento do mercado de VLSI (Very Large Scale 
Integration) de aplicação específica (ASIC-Aplication Specific Integrated Circuits) é composto 
por circuitos implementados por estas metodologias. ` 
A técnica de “sea-of-transistors” consiste na pré-difusão de matrizes de transistores 
MOS com comprimento de canal que pode ser feito igual ao mínimo da tecnologia. Desta
2 
maneira, a implementação de circuitos ñca resumida à interligação dos transistores através das 
camadas de metal e de seus contatos, pois os transistores possuem posição e dimensões 
pré-definidas [5]. 
A razão do sucesso da técnica de “sea-of-transistors” em relacão aos projetos 
totalmente dedicados (“ful1-custom”) se deve principalmente aos seguintes fatores [5]: 
-Minimização do tempo de fabricação. As indústrias de fabricação de circuitos integrados 
processam apenas as máscaras relacionadas com as camadas de metal, levando a uma 
redução de mais de 60% do número de máscaras processadas em uma realização 
“full-custom”. `
_ 
-Minirnização do tempo de projeto. Devido ao fato dos transistores possuírem posições fixas. 
Esta técnica apresenta a grande vantagem de permitir que _o próprio projetista realize o leiaut 
de seus circuitos. 
-Minimização do custo. Isto se deve ao reduzido número de máscaras processadas pelo 
fabricante.
_ 
Devido às vantagens apresentadas acima, é natural que se deseje usar a metodologia 
"sea-of-transistors" para integrar circuitos analógicos e digitais num mesmo "chip" [l][5][6]. 
Percebemos que o desempenho dos circuitos obtidos com esta técnica não será tão bom quanto 
àquele obtido com projetos totalmente dedicados, principalmente em se tratando de circuitos 
analógicos onde o desempenho está diretamente relacionado com o leiaut do circuito. Porém, 
através de um bom projeto é possível a obtenção de circuitos analógicos em 
“sea-of-transistors” com desempenho comparável aos obtidos por seus semelhantes totalmente 
dedicados.
3 
A implementação de circuitos analógicos na técnica de “sea-of-transistors” segue a 
tendência atual do mercado por ser uma técnica adequada à realidade das pequenas e médias 
empresas, que normalmente não dispõem de recursos para investir em projetos totalmente 
dedicados, tão ouco odem es erar os lon os eríodos de tem o necessários ara lan ar um P P P 
produto com circuitos “full-custom”. 
Amplificadores operacionais implementados com transistores na' técnica 
“sea-of-transistors” apresentam baixos ganhos de tensão[7]. A solução habitual para se 
resolver este problema tem sido a utilização de transistores canal longo ou de estruturas 
cascode. As estruturas cascode apresentam uma reduzida excursão de tensão na saída [8]. 
Transistores canal longo na metodologia "sea-of-transistors" são obtidos através da associação 
série de transistores .elementares [18]-[2l], o que produz uma redução significativa na 
freqüência de ganho unitário que varia inversamente com o quadrado do número de 
transistores conectados em série [17]. _ _ 
Recentemente foi proposta uma estrutura, denominada transistor composto [18]-[2l], 
que consiste na associação série de dois transistores, onde o transistor conectado no terminal 
de dreno é mais largo que o transistor conectado no terminal de fonte. Este apresenta um 
ganho de tensão tão alto quanto oapresentado por transistores de canal longo mas tem um 
"canal físico" menor. Consequentemente, a freqüência de ganho unitário deste transistor 
composto resulta maior do que a do transistor de canal longo de largura uniforme. Os 
transistores compostos podem ser usados para implementação, em "sea-of-transistors", de 
circuitos analógicos em sistemas mistos analógicos-digitais [l][7][18]-[2l], sendo que
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apresentam como vantagens a economia de silício, a modelagem simples e o melhor 
desempenho em frequência, em relação aos transistores de canal longo. 
Os amplificadores operacionais são componentes fundamentais em muitos sistemas 
analógicos, tais como filtros contínuos e amostrados e conversores A/D e D/A, e o 
desempenho destes sistemas é fortemente influenciado pelo seu desempenho. Um circuito 
muito utilizado para a implementação de amplificadores operacionais CMOS (Complementary 
Metal-Oxide Semiconductor) é a configuração com dois estágios, que apresenta tensão de 
modo comum na entrada, excursao de tensao na saída e ganho de tensao em baixas frequências 
suficientes para muitas aplicações [22]-[26][3 l]. Porém, em aplicações envolvendo cargas 
resistivas ou capacitivas elevadas toma se necessária a adiçao de um estágio de saída ao 
amplificador básico para previnir' que a carga degrade o ganho de tensão ou a estabilidade em 
malha fechada. Uma das principais características destes estágios é que eles devem ter largura 
de banda de ganho unitário suficientemente grande com carga capacitiva elevada, de modo que 
não seja degradada a estabilidade do amplificador básico e que a excursão de tensão na saída 
seja grande com a máxima carga. 
Estruturas simples de estágios de saída são apresentadas em [22][23][40][42]-[45]. 
Porém, nestas, o valor da excursão da tensão na saída é limitado. Os estágios de saída 
~ ~ apresentados em [40][41][4§]-[48] permitem excursao de tensao na saída maior, porém com 
maior complexidade de projeto e número elevado de componentes. 
Em [49] é apresentada a estrutura de um amplificador operacional para ser utilizado 
como “buffer”, que possibilita excursão de tensão na saída elevada para cargas resistivas e
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capacitivas elevadas. Porém, esta estrutura apresenta ganho de tensão em baixas freqüências, 
em malha aberta, muito baixo. › 
Neste trabalho, sempre considerando a metodologia “sea-of-transistors”, apresentamos 
um método de projeto para o amplificador operacional de dois estágios utilizando transistores 
compostos. Realizamos a análise do desempenho dos amplificadores operacionais projetados 
com transistores unitários, com transistores compostos trapezoidais e com transistores 
compostos retangulares. Apresentamos, também, um método de projeto para um amplificador 
operacional de três estágios com transistores compostos, para operação com cargas resistivas e 
capacitivas e ganho de tensão em baixas frequências superior a 80 dB. 
A partir do capítulo 1 o trabalho está organizado da seguinte forma: 
No capítulo 2 apresentamos os modelos, grandes e pequenos sinais, utilizados para os 
transistores MOS e as equações que descrevem o comportamento dos transistores compostos. 
No .capítulo 3 são revistos os parâmetros mais importantes para o amplificador 
operacional de dois estágios, chamado amplificador Miller. 
No capítulo 4 é analisado o desempenho de amplificadores operacionais de dois 
estágios projetados utilizando transistores compostos trapezoidais e retangulares. 
No capítulo 5 é feita a análise de várias estruturas de estágios de saída, propostos na 
literatura. 
t
. 
No capítulo 6 é apresentado um método de projeto para um amplificador operacional 
de três estágios, com a utilização de transistores compostos trapezoidais.
CAPÍTULO 2 
MoDELos PARA o TRANSISTOR Mos 
E PARA O TRANSISTOR COMPOSTO 
2.1 1NTRoDUgÃo 
Neste capítulo sao apresentados os modelos utilizados para descrever o comportamento 
do transistor MOS e a definição de transistor composto. 
2.2 MODELOS DO TRANSISTOR MOS 
Um modelo adequado para o transistor MOS deve apresentar as seguintes 
propriedades, entre o`i'1'tras`“[`l][7][l'l][30][33]: o modelo deve consistir de expressões únicas e 
contínuas para todas as características do dispositivo; 0 ecjuacionamento deve respeitar a 
simetria estrutural entre fonte e dreno; o modelo deve ser preciso em inversão moderada e 
fraca, vista a tendência para o projeto de circuitos integrados de baixo consumo de potência; o 
modelo deve incluir um número reduzido de parâmetros físicos. Os projetistas precisam do
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modelo simples para o cálculo à mão até aquele complexo necessário para as simulações 
precisas. 
O modelo do transistor MOS descrito em [3][9]-[16], chamado de modelo EKV 
(“Enz-Krummenacher-Vittoz”), satisfaz vários dos requisitos apresentados em [1][7][l1] 
[30][33]. Este modelo é válido em inversão fraca, moderada e forte e tem transição contínua 
entre elas. O modelo refere todas as tensões ao substrato e mantém a simetria estrutural 
inerente entre dreno e fonte do transistor MOS. 
2.2.1 MODELO DE GRANDES SINAIS [3][9]-[16] 
A Figura 2.1 apresenta a estrutura do transistor NMOS [10][ll]. A estrutura é 
simétrica com respeito a fonte e ao dreno e todos os potenciais são referenciados ao substrato, 
conforme Figura 2.2 [10][1l]. 
p+ n+ n+
x 
' y substrato - p 
:I zä 
Figura 2.1 - Estrutura do transistor NMOS
8B
G 
VG _ VG 
B G 
(a) (b) 
Figura 2.2- Convenção de símbolos, tensões e correntes para o transistor MOS 
A 
(a) NMOS (b) PMos “ 
A tensão de "pinch-off", Vp, é o valor da tensão no canal dotransistor para 0 qual o 
transistor está no limite superiorda inversão fraca, para uma dada tensão porta-substrato. A 
tensão de "pinch-off"`é diretamente relacionada com a tensão de porta, VG, por: 
, 2 
VP =VG -VTO -YHVG “VT0 (2~1) 
onde Vw é a tensão de “threshold”, ou tensão de limiar, quando o canal está no equilíbrio 
(V_‹,‹= OV), VG é o potencial do terminal de porta, Y é o fator de corpo e *Po é o potencial de 
superfície em inversão forte no equilíbrio. ~ 
A corrente de dreno pode ser decomposta em uma corrente direta, Ip, que depende 
apenas de VP-Vs, e urna corrente reversa, IR, que depende apenas de Vp-VD. Para um transistor 
NMOS a corrente de dreno é descrita pela expressão: 
1,, =1F(VP,vS)-1R(V,,,vD)=1F-IR (2.2)
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A Expressão (2.2) é geral para qualquer transistor de geometria retangular, incluindo 
fatores como efeito de corpo e redução da mobilidade [10][l l], e é válida para inversão fraca, 
moderada e forte. 
A derivada da tensão de porta com respeito a tensão de “pinch-off” é definida como 
fator de inclinação, n, dado por: 
n=dí=1+-l_ (23) dvp 2.J'f,0 +VP 
que também pode ser expressa como uma função da tensão de porta: 
lz “WP =1- 7' (2.4) 
fl (ÍVG Y 2 2 VG_VT0+(5+¡/Wo) 
A tensão de “pinch-off” é uma função aproximadamente linear da tensão de porta e 
pode ser aproximada por [1l][12]:
, 
VP š KG;Y19_ (25) 
"(VG) 
onde n é obtido através da Expressão (2.4). 
Os diferentes modos de operação do transistor MOS podem ser definidos comparando 
a tensão de fonte, V5, e a tensão de dreno, VD, com respeito a tensão de “pinch-off”. A Tabela 
2.1 apresenta os modos de operação do transistor MOS. - 
Através da Expressão (2.2) podemos obter expressões para a corrente de dreno em 
inversao forte e fraca. 
A corrente de dreno direta e reversa, em inversão forte será:
10
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IF(R) =%(VP _ VS(D)) para. V5(D) < VP 
ÍF(R) = Ú pflfa V5(¡_)) 2 VP (2.7) 
onde VP e n são funções de VG , conforme Expressões (2.1), (2.4) e (25), e o parâmetro de 
transcondutância do transistor MOS, ,B, é dado por: 
, W ø = /.lcox -í _ 
sendo C ,OX a capacitância por unidade de área do óxido, p a mobilidade do portador de carga 
(elétrons para o transistor NMOS), W a largura do canal e L o comprimento do canal. 
Tabela 2.1 - Modos de operação do transistor MOS 
O 5 VD < VP inversão forte e 
0 5 Vs < VP conduçao 
O 5 Vs < VP inversão forte e 
VP < VD saturação direta 
VP < VS inversão forte e 
Q 5 VD < VP saturação reversa 
Vp < VD
_ 
inversão fraca 
VP < V5 
Na região de condução em inversão forte, VD < VP e Vs < Vp, a corrente de *dreno pode 
ser escrita como:
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Í D = ›3(VD _ Vs )[Vc _ Vro ' š(VD _ Vs )] (2-9) 
Para a região de saturação direta em inversão forte, VD > Vp e V; < V¡›, a corrente de 
dreno será: ' 
¡D=%(VP-Vs)2 =%(VG -'Vro-"Vs)2 (2-10) 
Já na região de saturação reversa em inversão forte, V5 > VP e VD < VP, obteremos: 
ID =-%(vG -vn, -›zv,,)2 (2.11) 
Por fim, para Vs =VD teremos que Ip=I¡z e, consequentemente, ID=0. 
A Figura 2.3 apresenta a característica da corrente de dreno versus tensão de dreno, 
para tensão de fonte constante, na região de condução e saturação em inversão forte. 
VD=Vp 
ID À condução 'i-/--› saturação
/ 
Vos 
~ /
/
/ 
VG2/ 
/ VGI
i 
VD 
Figura 2.3- Característica ID versus VD para o transistor MOS, para Vs constante
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2.2.2 MODELO DE PEQUENOS SINAIS [3][9]-[16][22][23] 
A Figura 2.4 apresenta o modelo de pequenos sinais para o transistor MOS. 
Cgd 
G1 1 “ 
D ~ 
Cgb Cgs gmg Vgb gnu vbs go Í T Cab A
S 
Csbí
B 
Figura 2.4- Modelo de pequenos sinais para o transistor MOS 
A variação total da corrente de dreno para variações de pequeno sinal da porta, fonte e 
dreno é dada por: 
81 äl 81 ~ AID = í” AVG + fiu AVS + ä AVD (2.12) ' G Vs›VD S VG›VD D Vs›VG 
AID = gmgAVG + gmAVS + gm¿AVD (2.13) 
onde gmg é a transcondutância de porta, gm, é a transcondutância de fonte e gmd é a 
transcondutância de dreno. M 
A transcondutância de porta, gmg, na região de saturação em inversão forte, de acordo 
com a Expressão (2.10), é: 
_ 
2,61 °›5 . 21
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A transcondutância de fonte, gm, para o transistor saturado e em inversao forte é: 
21 
gm. =n/3(Vz› -Vwâ ‹2.15› 
Como a' variação da tensão de “pinch-off” é n vezes menor do que a correspondente 
variação da tensão de porta, Expressão (2.5), e a corrente direta depende diretamente da 
diferença entre a tensão de “pinch-off' e a tensão de fonte, Expressão (2.6), a transcondutância 
~ ~ de fonte na regiao de saturaçao é n vezes maior do que a transcondutância de porta. 
gm = ngmg (2.l6) 
A transcondutância de dreno, g,,,¿, na região de saturação direta é zero. Mas isto sem 
considerar o efeito da modulação do comprimento do canal. Em saturação direta g,,,,¡~<< go e a 
variação da corrente de dreno com a tensão de porta constante será dada pela transcondutância 
de fonte e pela condutância de canal, que é definida por: 
ID =_ 2.17 go VA ( ) 
onde VA é definida como o ponto em que o prolongamento da característica da corrente de 
dreno pela tensão de dreno em saturação intercepta o eixo das abscissas, chamada de tensão de 
Early. 
As capacitâncias entre o terminal de porta e os outros terminais são definidas com base 
na variação da carga total armazenada na porta com respeito à variação das tensões nos outros 
terminais. De uma maneira sirnilar, as capacitâncias substrato-fonte e substrato-dreno são 
definidas considerando a variação da carga total no substrato devido à variação da tensão de 
fonte e da tensão de dreno, respectivamente.
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Na região de saturação direta em inversão forte, as capacitâncias intrínsicas são 
calculadas como: - 
2 « 
cg, z-ÊCOXWL (2.1s) 
cb, = (fz -1)cg, (2.19) 
cgd 5 o (2.2o) 
cbd =(n-1)cgd zo 
_ 
(221) 
n-1 ~ C gb =íC 0xWL (2.22) 
. Na região de condução estas capacitâncias são dadas por: 
. 
V 1 , 
cg, 5 cgd z-2-c,,,,WL, (223) 
cb, E cbd z (fz -1)cg, (224) 
cgb z 0 (225) 
Os parâmetros acima são válidos para freqüências de operação menores do que a 
freqüência de corte intrínsica do transistor, cof, com o transistor modelado como um circuito a 
parâmetros concentrados [9]-[ll][17]. A freqüência de corte intrínsica do transistor, por sua 
vez, depende da polarização, do comprimento do canal e da região de operação do transistor, 
segundo a relação, em inversão forte: 
,u V -V wT =~ (226)
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2.3 TRANSISTOR COMPOSTO [18]-[21] 
O transistor composto é definido como a estrutura formada pela associação série de 
dois transistores, MD e Ms, de geometria retangular, conforme Figura 2.5 [18]. 
D
I M» l ” ea _ _ _ L D 
e e e ea M5 L S 
Figura 2.5- Transistores conectados em série
Q 
cn 
>< 
w________ 
Para os transistores operando na região de condução, a corrente de dreno dos 
transistores MD e Ms pode ser escrita da seguinte fonna:
W 
1DD=(¡) [g‹vzz.v,›-g‹vG,vD>1 ‹w› D.
e 
los = [8(VG ›Vs ) _ 8(VG ›V›z )] (2-23) 
onde a parcela de corrente dependente de g(V¿;, Vs) é dita corrente direta e a dependente de 
g(VG, VD) é dita corrente reversa. 
Da igualdade entre as correntes IDD e ID; obtemos:
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(fls 8(VG ›Vs ) 
+ (_)D 8(VG ›VD) 
g(V¿; ,VX ) = 
+ (_)D 
(2.29) 
ë 
t~‹€l~‹€ 
onde a função g(V¿;,VX) é a média das funções g(VG, Vs) e g(V¿;, VD) ponderada pelas razões de 
aspecto dos transistores ligados ao dreno e à fonte. 
Com estas expressoes podemos escrever a expressao da corrente de dreno do transistor 
composto como: 
1,, = GÍÍ)EQ[g(vG,vs)- g(vG ,vD)] (230) 
onde 
L EQ ta la L S L D 
Através da Expressão (2.30) observamos que a corrente de dreno do transistor 
composto operando na região de condução, é igual a de um simples cuja razão de aspecto seja 
dada pela Expressão (2.3l). Então, dois transistores compostos ou não são equivalentes na 
região de condução, ou seja, apresentam a mesma característica de corrente se tiverem a 
mesma razao de aspecto. A Figura 2.6 apresenta o arranjo de transistores retangular e 
trapezoidal que são equivalentes em DC. 
Na transição entre as regiões de condução e de saturação, a tensão de dreno é igual a 
tensão de "pinch-off", definida por g(VG, V¡›)=0. No limiar de saturação, as Expressões (2.29) e 
(2.30) se reduzem a:
17 
g(V ›V 
g(vG ,VX ) = ff;-ísl (232)
W 
. 1 zl- v,v 2.33 D 1+m(L)S8(G S) ( ) 
onde 
m = -(--- (2.34) 
fã 
r~‹€l~€ 
\/\í/ 
vz
u
D 
31.*
1 
ZX 
1 2D3 m G 3 
G ix ~¶@ê« 
S S 
(21) (b) 
Figura 2.6 - Arranjo de transistores 
(a) trapezoidal (b) retangular 
L Lu Lu L Lu mLu - = ---- + í i = í -|-íW mWu Wu W mWu mWu 
Transistores com mesmas razões de aspecto apresentam características de corrente de 
dreno muito próximas na região de condução, porém, estas características divergem na região 
de saturação devido às diferenças nos comprimentos de canal. A coincidência das
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características na região de condução e sua divergência na região de saturação indica que os 
efeitos de canal curto se manifestam principalmente na região de saturação [l8][19]. 
Geralmente, um transistor composto não é simétrico. Então, os terminais de fonte e 
dreno de transistores compostos devem ser fisicamente identificados. 
Pode-se dizer que dois transistores são equivalentes DC caso tenham [18][l9]: 
(i) a mesma razão de aspecto; 
(ii) a mesma largura do canal no lado do dreno; 
(iii) iguais efeitos de canal curto na região de condução. 
Da condição (iii) podemos concluir que a equivalência DC dos transistores não 
depende dos mecanismos de condução, desde que os efeitos de canal curto na região de 
condução sejam desprezíveis [18]. 
_ _ 
Em estruturas de transistores compostos implementados em “sea-of-transistors”, os 
transistores podem ter comprimento de canal igual ao mínimo comprimento de canal da 
tecnologia, Lu. Desta maneira, podemos utilizar: 
LD = Ls = Lu (2.35) 
e, através da Expressão (2.34), obtemos: 
ni = É (236) Ws 
Então, o transistor composto tem um comportamento estático idêntico ao de um canal 
longo (LEQ=LD(1 +m)), mas com um comprimento “físico” de canal menor. Nas Figuras 2.6(a) 
e (b) temos transistores que são DC equivalentes, mas a estrutura trapezoidal (Figura 2.6(a)) 
apresenta um comprimento de canal “físico” menor que a estrutura retangular (Figura 2.6(b)).
19 
A transcondutância de porta de pequenos sinais, na região de' saturação em inversão 
forte, de acordo com a Expressão (2.14), é dada por: 
n tw, W n gm = flCox~(VP "VS)=T Í S'uC0X(VP _VS) (237) í + -1 
~ (LL (L ,, 
e a transcondutância de fonte pode ser obtida da Expressao (2. 16). 
As capacitâncias intrinsícas para os transistores compostos podem ser obtidas através 
das Expressões (2.18) a (2.25). Para um transistor trapezoidal com LD=Ls, operando na região 
de saturação em inversão forte, as expressões para as capacitâncias intrínsicas são [l8]: 
2 1 
cg, =šc,,,,[1----1+ JH; +«/nm] (233) 
Cgd = Cdb = 0 (239) 
Csb = (71 - 1)CgS (2.40) 
cg,,=%c‹››zH1+f1z-QT;---2%]+2(1+m){1-(Jñ_;_{+l)2}(1- (2.41) 
Ondfi C0X=C'0XW_çL_ç.
CAPÍTULO 3 
AMPLIFICADOR OPERACIONAL 
DE DOIS ESTÁGIOS 
3.1 INTRODUÇÃO 
Os amplificadores operacionais são elementos chave em muitos sistemas analógicos e 
O desempenho destes sistemasflé fortemente influenciado pelo desempenho do amplificador 
operacional.
` 
Um dos circuitos mais utilizados para a implementação de amplificadores operacionais 
é a configuração dois estágios mostrada na Figura 3.1 [22]-[26][3l]. O primeiro estágio é o 
estágio diferencial com transistores de entrada NMOS, Ml e M2, e espelho de corrente, M3 e 
M4, atuando como carga ativa. O circuito é polarizado com uma fonte de corrente 
independente, IBMS. Os transistores M5 e M8 possuem a mesma razão de aspecto, então a 
corrente IBM; flui no estágio diferencial de entrada. O segundo estágio é um inversor CMOS 
simples, com M7 como carga ativa. Como a capacitância de compensação, CC, atua como uma 
capacitância Miller, este amplificador operacional é chamado de amplificador operacional
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Miller. Esta configuração oferece boa tensão de modo comum, excursão de saída e ganho de 
tensão em um circuito simples. 
VDD 
M3 M4 
É Mó 
_ H vz 
Isms 
-I MI M2 I- + 
CC CL% 
M8 | M5 | É, 
M7
| 
i 
Vss 
Figura 3.1- Ampliñcador operacional CMOS compensado 
Alguns dos parâmetros de projeto mais importantes de um amplificador operacional 
são: ganho de tensão em malha aberta, largura de banda de ganho unitário, margem de fase, 
razão de rejeição de modo comum, razão de rejeição às fontes de alimentação, “slew-rate”, 
excursão de tensão na saída, faixa_de tensão de modo comum na entrada, desequilíbrio de 
tensão, potência dissipada e área ocupada pelo circuito. Serão analisados alguns destes 
requisitos e estabelecidas as equações de projeto para o amplificador operacional.
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3.2 GANHO DE TENSAO EM MALHA ABERTA, MARGEM DE FASE E 
LARGURA DE BANDA DE GANHO UNITÁRIO 
Para o cálculo de alguns parâmetros do amplificador operacional da Figura 3.1, por 
simplicidade, será utilizado o circuito equivalente para a análise de pequenos sinais 
apresentado na Figura 3.2. Os erros envolvidos nesta simplificação dependem da CMRR 
(Common Mode Rejection Ration) [51]. No modelo simplificado, o nó que une as fontes dos 
transistores-M1 e M2 pode ser considerado como terra a.c. [22]-[26]. O espelho de corrente 
formado pelos transistores M3 e M4 tem fator de multiplicação de corrente unitário. 
No circuito da Figura 3.2, gm, é a transcondutância dos transistores de entrada do par 
diferencial, gmó é a transcondutância do transistor de saída M6, R, e C¡ são, respectivamente, a
~ resistência e a capacitância vistas pelo dreno do transistor M4, R¡¡ e C¡¡ sao, respectivamente, a 
resistência e a capacitância vistas pelo nó de saída eC¢ é o capacitor de compensação. 
Cc 
+ L _ Í. _|_ Í Vin gmlvin T CI RI V2 gm6V2 T C11 RH Vo 5 
Í
E 
_ 
Figura 3.2 - Circuito equivalente de pequenos sinais do 
amplificador operacional da Figura 3.1 
O ganho de tensão em malha aberta do amplificador .operacional obtido a partir do 
circuito da Figura 3.2 é: V
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Avo(1_s/Zi) A =í*--_- . (S) 
(1-s/p,)(l-s/pz) ' 
(31) 
onde 
,,, =~ (32) gm6CC 
P2 = _ gmõcc E _ gmó (33) CCCL+CCC1-l'-'CLC1 CL 
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CC 
(-) =~ 35 Ava 
(8z›2+gz›4)(gzzõ+3zz1) 
( ) 
sendo Avg o ganho de tensão em baixas freqüências em malha aberta; g,,z, g,,4, g,,6 e g,,7 as 
condutâncias de saída dos transistores M2, M4, M6 e M7, respectivamente; p¡ o pólo 
principal; pz o pólo secundário e z¡ o zero.
H 
Para que a margem de fase seja adequada, 0 pólo dorninante deve estar em baixa 
freqüência enquanto o pólo secundário e o zero devem ficar acima da largura de banda de 
ganho unitário, GBW (“gain-bandwidth”), do amplificador operacional. A margem de fase será 
tanto maior quanto maior for a relação entre o pólo secundário pz e 0 GBW [3 l]. 
A largura de banda de ganho unitário, ou produto ganho-banda (GBW), do amplificador 
operacional, bem como a margem de fase, são obtidas das Expressões (3.2) a (3.5). A GBW é 
dada pela relação entre o ganho de tensão em baixas freqüências e o pólo dominante e a 
margem de fase é o valor da fase em relação a l80° para a qual o ganho de tensão do 
amplificador é unitário.
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GBW = Av0|p1| =› GBW = % (3.ó) A C 
(pm = 90° - arctg(¶} - arctg(§¡í¡í) (3.7) 
21 |P2| 
O zero ocorre em uma freqüência muito maior do que a largura de banda de ganho 
unitário e sua influência na margem de fase é muito pequena, podendo ser desprezada. 
Desprezando o zero, teremos:
C 
‹p,,, E 90° - ar¢rg(§-"L1_L) (3.8) 
gmó cc 
Para margem de fase adequada, acima de 60°, devemos colocar o zero pelo menos uma 
década acima do GBW, já que as posições do zero e da largura de banda de ganho unitário 
dependem das transcondutâncias dos dois estágios [22] [23]: 
gm; 2 lOg,,,¡ (3.9) 
Utilizando a Expressão (3.8) para margem de fase de, no mínimo 60°, teremos: 
i"É>22-3-'-'i 
` 
310 CL _ . CC (- ) 
Substituindo a Expressão (3.9) em (3.l0) obtemos o valor para o capacitor de 
compensação em função do capacitor de carga: 
CC-20,22C¡_ (3.1l) 
Se o zero no semi-plano lateral direito, Expressão (3.4), estiver em uma freqüência 
próxima ao GBW, este pode causar problemas de estabilidade para o circuito, ou seja, piorar a 
margem de fase. Este zero é causado pela propagação do sinal através do capacitor de
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compensação em altas freqüências. Uma maneira simples de reduzir 0 efeito do zero no 
semi-plano lateral direito é a inclusão de um resistor em série com 0 capacitor de compensação 
[22][23][26] que pode ser implementado por um transistor polarizado na região de condução. 
As Figuras 3.3 e 3.4 representam os circuitos resultantes após a inclusão do resistor, 
implementado pelo transistor M9. 
VDD 
M3 M4 A 
t:DÂó 
M° 
|| vz 
I 
--| M1 Mz t+ I_.L CC L BIAS CL,I 
M8 | › M5 ||:,M7
| 
Vss 
Figura 3.3 - Amplificador operacional com compensação RC 
O ganho de tensão em malha aberta terá a posição do zero modificada e a inclusão de 
um pólo secundário. 
A0(1-S/Z1) A )= (3.12) “ 
(1-s×z›1›‹1‹s/z›z›‹1-S/z›z› 
onde
1 =--í-_ (3.13) 21 
Ccll/gmó _ R2)
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1 = -í 3.14 P3 CIRZ ( ) 
e p 1, pz e A0 são dados pelas expressões (3.2), (3.3) e (3.5), respectivamente. 
CC Rz 
mi O O 
+ 
_|_ 
+ 
_|_
+ 
Vin ` gmlvin TC] RI V2 gm6V2 -I-C11 RH Vo . 
Ã 
Í
J 
Figura 3.4 - Modelo de pequenos sinais do amplificador operacional com compensação RC 
O zero no semi-plano lateral direito deve ser movido para o semi-plano lateral 
esquerdo e posicionado sobre o 'pólo pg. Como resultado, o pólo associado a capacitância de 
carga é cancelado. O valor da resistência Rz deve ser então: 
CC + C H 1 R = í- í (3.l5)' Z 
{ CC )gm6 
A margem de fase passa a ser dada pela Expressão (3.16) [22][23][27]. 
~ GBW 
. (pm = 90° -arctg{T¶ - (3.16)
3
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3.3 “SLEW -RATE” 
O “slew rate” é geralmente determinado pela corrente máxima disponível para carregar 
ou descarregar um capacitor [22] [23][26]. . 
Para tensao na saída positiva a corrente de carga é fomecida pelo transistor M6. A 
corrente de carga é limitada apenas pela razão de aspecto de M6 e a tensão na saída apenas 
pela tensão entre o dreno e a fonte necessária para manter M6 na região de saturação. Para a
~ tensao na saída negativa, o estágio de saída deve sorver a corrente de carga. Isto é conseguido 
reduzindo a corrente de dreno de M6 abaixo da corrente de polarização tal que 16 = I5-|i¿|. O 
valor máximo da corrente de carga é obtido quando a corrente de dreno de M6 é zero, isto é, 
quando M6 está cortado. Então, o “slew rate” é dado por: 
slezfflä (3.17) 
CC 
3.4 TENSÃO DE MODO COMUM NA ENTRADA E EXCURSÃO DE TENSÃO 
NA SAÍDA
D 
Analisando a operação dos transistores M1 e M5, Figura 3.1, obteremos a faixa de 
tensao de modo comum na entrada e a operaçao dos transistores M6 e M7, obteremos a 
excursão de tensão na saída [22][23][26][3 l]. 
A tensão de modo comum mínima é obtida quando o transistor M5 entra na região de 
condução e a tensão de modo comum máxima, quando os transistores de entrada, Ml e M2, 
entrarem na região de condução.
V 
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1 fz 
°'5 21 fz °'5 VCM min = vs, + VT" + Ê) + (-img) (3.1sa) 51 55 
VCM mm = Vss + Vusszzfs + Vc;s1 (3-13b) 
n I 0'5 
VCM max = "fz VDD + VTp " {“£`¡%Ê§] J"'(1" "fz )Vss_ + VT» (3-1921) 
VCM max = VDD _ Vass + Vnsszzn (3- l9b) 
A excursão de tensão na saída mínima é obtida através da operação na região de 
saturação do transistor M7 e a excursão de tensão na saída máxima, pela operação na região de 
saturação do transistor M6: 
V0 min = Vss +%7' = Vss + Vbsmzv (3-20) 
V0 max = VDD -%:' = VDD '° Vosszzzõ (3-21) 
3.5 DESEQUTLÍBRIO DE TENSÃO 
V O desequilíbrio de tensão ou tensão de “offset”, referida à entrada, é a tensão de 
entrada diferencial necessária para colocar a tensão na saída em zero. Ela consiste de dois 
tipos: o desequilíbrio de tensão sistemático, devido às dimensões impróprias dos transistores 
e/ou condições de polarização, e o desequilíbrio de tensão aleatório, devido a erros randômicos 
resultantes do processo de fabricação, como por exemplo, do descasamento entre os 
transistores idealmente idênticos.
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Para tomar a tensão de “offset” sistemática muito pequena deve-se satisfazer a relação 
[22] [23]: 
(W/ L) (W/L) 
A Expressão (3.22) é satisfeita quando a corrente de dreno no transistor M7 (dada pela 
tensão porta-substrato deste), e a corrente de dreno no transistor M6 (dada pela tensão 
porta-subs.trato de M6 que é igual a tensão dreno-substrato de M4), forem iguais e, desta 
forma, uma tensão na saída nula é possível quando M6 e M7 estão na região de saturação. 
Para minimizar os efeitos da tensão de “offset” randômica, o comprimento de canal de 
M3, M4 e M6 devem ser feitos iguais. Então, a densidade de corrente é a mesma para estes 
componentes quando a Expressão (3.22) é satisfeita, e a razão das correntes é determinada pela 
razão das larguras de canal. 
3.6 RAZÃO DE REJEIÇÃO DE MODO COMUM - CMRR 
O circuito do estágio diferencial do amplificador operacional é utilizado para a análise 
da CMRR [22][23][28][31]. A Figura 3.5 apresenta o modelo de pequenos sinais considerando 
que gnu E Sma- 
Considerando os transistores M1 e M2, M3 e M4 casados, o ganho de modo diferencial 
AVD = *V0-I z i (323) 
vinl _ vin2 W-nz =_v¡nl go2 + 804 
será:
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e, para O ganho de modo comum: 
H 
v 
V 
\ 
3 5 A = 0 E -L 3.24 VCM 
(vinl + Vin2)[2 281713 
( ) 
Vin2=Vin1 
.L 
gm3+go3 go4 gm4V2 
go5 V0 
V2 
gm1(Vin1-V1) gol 802 gm2(Vin2-V1) 
V1 
Figura 3.5- Modelo de pequenos sinais para cálculo da CMRR 
Desta forma, a CMRR para baixas freqüências será: 
A 2 CMRR :_ VD š gm1gm3 (325) AVCM 805 (802 + 304) 
3.7 RAZÃO DE REJEIÇÃO À FONTE DE ALIMENTAÇÃO - PSRR 
A PSRR é definida pelo produto da razão da mudança na tensão de alimentação para a 
mudança da tensão na saída do amplificador operacional causada pela mudança na tensão de 
alimentação e O ganho de tensão em malha aberta do amplificador operacional [22] [23] 
[29] [3 1]. Para a PSRR positiva, PSRR+, teremos: 
PSRR = ÊAV (S) = ~ (326) ^Vo V0/VDD(Vz›z = 0)
e para a PSRR negativa, PSRR-, a Expressão (3.26) fica relacionada à fonte vss. 
Utilizamos o circuito equivalente de pequenos sinais para o amplificador operacional 
na configuração ganho unitário. O circuito para o cálculo da PSRR+ é apresentado na Figura 
3.6 e, para baixas freqüências, obtemos: 
gmlgmõ 
(go2 + 804 )go6 
g°1VD 804 gmlvo goó gm6(V1'Vr›D) 
“DD
n + 
c CC c
+ 
802 v1 T 1 11 -I- vo gov 
Figura 3.6- Modelo de pequenos sinais para cálculo da PSRR+ 
A Figura 3.7 representa o circuito para a obtenção da PSRR- e teremos: 
go7(go2 + 304) 
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PSRR+ 1*-= lí (3.27) 
V1 '(I:IC
0
+ 
Vo ici im ici, ir ¿¿;¿¿S
O 
(3.28) 
Figura 3.7- Modelo de pequeno sinais para cálculo da PSRR-
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3.3 RUíDo 
O transistor MOS apresenta duas fontes de ruído: ruído térmico (branco) e ruído 
“flicker” (1/ƒ) [24][26][31]. A tensão de ruído equivalente na entrada do transistor MOS 
saturado, dvš , é dada por: 
âv,§(f)=%šÊz1f +%% (329) 
onde k é a constante de Boltzmann, T é a temperatura absoluta, gm é a transcondutância, Kp é 
uma constante quedepende do processo de fabricação, W a largura e L o comprimento do 
canal do transistor. ' 
O ruído “flicker”, 1/f, é gerado pelas impurezas e defeitos na estrutura do cristal, 
dominante em baixas freqüências e dependente do processo. O ruído térmico é gerado pela 
movimentação randômica dos elétrons, pode ser representado por uma fonte de ruído branco 
dominante em altas freqüências. 
Apenas os componentes do estágio diferencial de entrada apresentam ruído 
significativo [3 1]. O ruído em baixas freqüências, com todas as fontes de ruído dos transistores 
referidas a uma fonte de ruído equivalente na entrada, dvš,-e , é [3 l]:
m 
i__ í í 2 
2 2 2 g 
V dv,,,.e z 2 dv", +z1v,,3(¿3) (330) 
8 1 
Em freqüências intermediárias o ruído branco é dominante e teremos:
pf 
aõbnú ~ 3 
UFSC 33 
dvšiew 
{ 
gm3 
)
E 
y =-í____=2 l+-- (331) 
Em baixas freqüências o ruído I/f é dominante e pode ser escrito como:
2 
_dv"i¢f _ Krzz (W/L)1 8m3
2 
dvnl , Fp ( / )3 gml 
3.9» RAZÃO DE ASPECTO DOS TRANSISTORES 
_ Para o cálculo da razão de aspecto dos transistores utilizaremos a metodologia baseada 
no quociente da transcondutância de fonte, gm, pela corrente de dreno, ID [1l][l3][30]-[36]. A 
relação ID/gm, determina nos circuitos analógicos algumas propriedades fundamentais, tais 
como ganhopde tensão e precisão, e é um indicador do modo de operação do transistor 
(inversão fraca, moderada e forte) [32]. 
Sabendo que todos os transistores do amplificador operacional operam na região de 
saturaçãoe que a corrente de dreno do transistor e a transcondutância de fonte são dadas pelas 
Expressões (2. 10) e (2.15), respectivamente, obteremos em inversão forte: 
.IL = _WL@ (333) 
gms 2 
Os transistores responsáveis pelo ganho, M1-M4 e M6, são levados a ter uma razão 
ID/gm, menor possível, sem levá-los para inversão fraca. Desta forma, devemos utilizar para a 
diferença entre a tensão de “pinch-off' e a tensão de fonte um valor baixo, tal como,
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V¡›-V5= 0,2 V [3l], para maximizar a razão gm,/ID e maximizar, desta forma, o ganho de tensão 
DC [32]. Os transistores que atuam somente como fontes de corrente, M5, M7 e M8, podem 
utilizar um valor de Vp-V5 grande, até 1V. Os espelhos de con'ente trabalham em inversão forte 
para garantir bom casamento [32]. Utilizando valores elevados de VP-VS para o transistor M7, 
estaremos limitando a excursão de tensão na saída positiva do amplificador. Se usarmos um 
valor de Vp-Vs= 0,5 V, a excursão de tensão na saída de 2V será conseguida para uma tensão 
de alimentação de 2,5V [31]. . - r 
O valor máximo de gm,/ID é fixado pelas necessidades de estabilidade por que, 
crescendo esta razão, para uma corrente fixa, o tamanho dos transistores e das capacitâncias 
parasitas crescem e, então, a margem de fase pode ser reduzida [32]. 
Reescrevendo a Expressão (2. 16) para a transcondutância de porta, teremos: 
g = lg- (3 34) mg 
"(VP -Vs)
O 
Utilizando as Expressoes (2.l0) e (3.34), podemos representar a razao de aspecto dos 
transistores em inversão forte como uma função da transcondutância de porta e da diferença 
Vp- VSZ 
W g mg - = --,íí (335) L /Jcox (VP _ VS)
CAPÍTULO 4 
PROJETO DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL 
DE Dols ESTÁGIOS E UT1L1zAÇÃo Dos 
TRANSISTORES COMPOSTOS 
4.1 TRANSISTORES COMPOSTOS TRAPEZOIDAIS EVRETANGULARES:
~ COMPARAÇAO DE DESEMPENHO ‹ 
Conforme descrito no Capítulo 2, Seção 2.3, os transistores compostos retangulares 
têm um comportamento estático idêntico ao dos transistores compostos trapezoidais onde 
LEQ=L_ç+mLD, mas com um comprimento de canal “físico” menor. Nas Figuras 4.1(a) e (b) são 
apresentadas uma estrutura trapezoidal e uma retangular que são equivalentes em DC, com 
LEQ=4Ls, ou seja, o número de transistores conectados ao dreno igual a três, m=3. Na Figura 
4.2 temos um transistorunitário e vários arranjos de transistores trapezoidais (T3, T5, T9). 
Chamamos de transistor unitário 0 transistor de dimensões fixas implementado pela 
metodologia “sea-of-transistors”. Como todos os transistores das estruturas trapezoidais têm o 
mesmo comprimento de canal, 0 valor de m corresponde ao número de transistores conectados 
ao dreno.
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A fim de comparar todas as estruturas com as mesmas condições de polarização, a 
corrente de cada estrutura, Figuras 4.1 e 4.2, foi multiplicada pelo fator (m+1)/m, simulando 
transistores trapezoidais e retangulares com a mesma razão de aspecto do transistor unitário. 
As estruturas das Figuras 4.1 e 4.2 são implementadas utilizando transistores da tecnologia 
CMOS 2um da Microdul, selecionados de forma a terem um bom casamento entre si. Os 
transistores são do tipo NMOS com razão de aspecto de W/L= óum/Sum.
D 
Mm
XD MD G 
Ms: 
G x 
MS s Ts s R3 
(a) (b) 
Figura 4.1- Arranjo de transistores unitários com a mesma 
largura de dreno e mesma razão de aspecto 
(a)- transistor trapezoidal T3 (b)- transistor retangular R3 
- 
(L) 
Lu Lu 
(L) 
3L,, Lu -- =---1-A i :í-+A W eq Wu 3W,, W eq 3W,, 3W,, - 
A Figura 4.3 apresenta a característica da corrente de dreno versus tensão de dreno, 
para uma tensão de porta constante, para o transistor unitário, para o transistor trapezoidal com 
m=5 e para o transistor retangular equivalente, confonne Figura 4.1 (a) e (b). Observa~se que 
as características dos transistores trapezoidal T5 e retangular R5 são praticamente coincidentes,
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particularmente a inclinação da curva na região de saturação. Ambas possuem características 
diferentes do transistor unitário na saturaçao devido às diferenças de comprimento de canal. 
A Figura 4.4 foi obtida para as estruturas da Figura 4.2 e apresenta a característica de 
corrente de dreno versus a tensão de dreno, para uma tensão de porta constante. A Figura 4.5 
apresenta a característica de corrente de dreno versus tensão de porta, para uma tensão de 
dreno constante, para as mesmas estruturas trapezoidais da Figura 4.2. 
D D 
» 
. . HH? *W 
G-I G ' X 
sunizâúo S T3 . S 
T5
D 
G X 
S T9 
Figura 4.2- Arranjos de transistores trapezoidais 
Verificamos na Figura 4.4 que as características DC são praticamente coincidentes na 
regiao de conduçao, indicando que transistores com a mesma razão de aspecto tem 
características equivalentes em DC e divergem na saturação também devido as diferenças de 
comprimento equivalente de canal (m+l). A inclinação da curva da corrente na região de
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saturaçao diminui à medida que a largura, isto é, o número de transistores no lado do dreno 
aumenta. 
Na Figura 4.5 as correntes de dreno dos transistores trapezoidais estao relacionadas 
com a corrente de dreno do transistor unitário pela relação m/(m+I), comprovando a validade 
das Expressões (2.33) e (2.34). Convém relembrar que, a fim de comparar todas as estruturas 
com as mesmas condições de polarização, a corrente de dreno de cada estrutura foi 
multiplicada pelo fator (m+I)/m, simulando transistores trapezoidais com a mesma razão de 
aspecto do transistor unitário. 
ID (HA) 
60 
J (_ transistor 
unitário 
.. \ T5 
Rs 
40- ` 
20- 
- 
V=2V 
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1 | | 
(Í 
o 1 2 3 4 5
' 
VD (V) 
Figura 4.3- Característica ID versus VD para as estruturas da Figura 4.1
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Figura 4.4 - Característica ID versus VD para as estruturas da Figura 4.2 
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Figura 4.5 - Característica ID versus VG para as estruturas da Figura 4.2
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A variação da transcondutância de porta com respeito a tensão de porta, para tensão de 
dreno constante, para o transistor unitário, para várias estruturas trapezoidais e para a estrutura 
retangular R3, Figura 4.1(b), é apresentada na Tabela 4.1. 
.A razão entre a transcondutância do transistor unitário e do transistor trapezoidal 7), 
onde j=l,2,...,9, varia aproximadamente com a relação m/(m+1 ), confirmando a validade da 
Expressão (2.37). Estes valores serão utilizados posteriormente para a determinação teórica 
dos parâmetros dos amplificadores operacionais utilizando transistores compostos. 
Tabela 4.1- Transcondutância para o transistor unitário, para estruturas 
trapezoidais e parava estrutura retangular.R3 
VD= 0,5V VD= l,5V 
gm (HA/V) gm (HA/V) 
unnâzúo 35,4 90,0 
« T, 17,9 4ó,ó 
T2 23,9 ó2,1 
T3 26,6 69,3 
T, 29,9
A 
78,2 
T6 30,8 80,3 
T9 32,3 84,8 
R3 25,2 61,2 
A Tabela 4.2 apresenta os valores da condutância de saída, go, e da tensão de Early VA 
para o transistor unitário, para várias estruturas trapezoidais e para a estrutura retangular R3, 
para tensão de porta constante.
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A variação da razão entre a condutância de saída do transistor unitário e do transistor 
trapezoidal T}, onde j=1,2,...,9, será utilizada posterionnente para a determinação teórica dos 
parâmetros dos amplificadores operacionais utilizando transistores compostos. 
Tabela 4.2- Condutância de saída e tensao de Early para o transistor unitário, para 
estruturas trapezoidais e para a estrutra retangular R3 
V<;= 2V l VG= 3V 
8° (UA/V) VA (V) 8° (HA/V) VA (V) 
unitário 960 57 25 10 57 
T1 252 109 734 99 
T2 228 161 671 145 
T3 197 209 574 190 
T5 152 301 425 
3 
286 
T5 
_ 
142 331 384 327 
T9 109 467 291 451 
R3 175 234 524 205 
4.2 AMPLIFICADOR OPERACIONAL UTILIZANDO TRANSISTORES 
COMPOSTOS TRAPEZOIDAIS E RETANGULARES 
Para o projeto dos amplificadores operacionais, e posterior simulação, serão utilizados 
transistores unitários com as seguintes razões de aspecto: transistor NMOS- W/L=24|,tm/ 1,2|.tm 
e transistor PMOS- W/L=30um/l,2;,tm. Então, os valores encontrados para as razões de 
aspecto serão ajustados para serem múltiplos das razões de aspecto dos transistores unitários.
Utilizaremos os parâmetros do processo tecnológico ES2 1,2um CMOS DLM 
Apêndice A, e as expressões apresentadas nos Capítulos 2 e 3, de forma a atender as 
especificações da Tabela 4.3. 
Tabela 4.3- Especificações para o amplificador operacional 
Parâmetros Especificações 
Ganho de tensão em baixas freqüências Av., 2 7oàB 
Largura de banda de ganho unitário GBW 2 5MHz 
Margem de fase (pm 2 60° 
' 
Slew rate sR 2 4v/ns 
Settling time T5 É 1|J.S 
Razão de rejeição à fonte de alimentação PSRR 2 60dB 
Razão de rejeição de modo comum CMRR 2 60dB 
Tensão de modo comum |v¢M|z1v 
Excursão de tensão na saída Ivolzzv 
Tensão de “offset” ' Vof S 2mV 
Capacitância de carga c,_= 2op1= 
Tensões de alimentação VDD= - VS5= 2,5V 
Comprimento de canal L= 1,2nm 
Para o projeto dos amplificadores operacionais utilizando transistores compostos 
usaremos m=3. Este valor de m foi escolhido a partir de simulações iniciais onde observamos
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ser este um bom valor de compromisso entre ganho de tensão em baixas freqüências, largura 
de banda de ganho unitário e área de silício ocupada. 
A Figura 4.6 apresenta o amplificador operacional com transistores compostos 
trapezoidais. Este amplificador é obtido a partir do amplificador operacional da Figura 3.1 
substituindo-se os transistores M1 a M4 pela estrutura trapezoidal apresentada na Figura 
4.l(a). O amplificador utilizando transistores compostos retangulares é obtido substituindo os 
transistores M1 a M4 pelo transistor composto retangular equivalente da Figura 4¿ 1(b). 
VDD
| 
1 E 
«âíeâêm 
1 M2 CI?M 
_ + TVQ 
ÍBIAS 
C 3 I 
M8 | M5 |E{--¬|f¿|M7 
V 
U 
_ - 
Vss
O r' 
Figura 4.6- Amplificador operacional com transistores compostos trapezoidais
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A seguir serão apresentados os passos de projeto para o amplificador operacional de 
dois estágios utilizando transistores compostos. Para fins de comparação de desempenho foi 
realizado o projeto de um amplificador operacional de dois estágios Miller convencional, 
apresentado no Apêndice B.
l 
Passos para o projeto do amplificador operacional de dois estágios com transistores 
compostos: 
a) O valor da razão de aspecto equivalente dos transistores compostos da entrada do estágio 
diferencial, Ml e M2, é calculado através das Expressões (2.31), (2.35) e (2.36), utilizando 
m=3 e a razão de aspecto do transistor unitário NMOS. 
b) Com o valor da razão de aspecto equivalente calculamos a transcondutância equivalente dos 
transistores Ml e M2,atrav'és da Expressão (3.35), para Vç¡›¡-Vs¡= 0,2V [3l]: 
, W 
gmi = /~¿›zCz›x (Í) (VP1 
- Vsl) (4- 1)
1 
c) A corrente de dreno equivalente de M1 e M2, Im, é calculada utilizando-se um valor médio 
para o fator de inclinação, n= 1,25. A variação do fator de inclinação com a tensão de porta 
é apresentada no Apêndice C. 
ÍD1=%(VP1-Vsi) i (42) 
d) O valor da razão de aspecto equivalente dos transistores compostos M3' e M4 é calculado 
através das Expressões (2.31), (2.35) e (2.36), utilizando m=3 e a razão de aspecto do 
transistor unitário PMOS. Como ID3=ID¡ e considerando VP;-V;3= 0,2V [3l], obtemos a 
transcondutância equivalente através da Expressão (4.2).
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e) Com o valor da largura de banda de ganho unitário, especificada pela Tabela 4.3, e o valor 
da transcondutância equivalente do transistor M1 podemos calcular o valor do capacitor de 
compensaçao, CC. 
czfll- 4.3 ° GBW ( ) 
Através da Expressão (3.l1), verificamos que o valor do capacitor de compensação 
necessário para atender as especificações de margem de fase de, no mínimo 60°, deve ser: 
CC 2 0,22 C L (4.4) 
Devemos escolher o maior dos valores obtidos através das Expressoes (4.3) e (4.4) para o 
capacitor de compensação, de modo a evitar margem de- fase inferior a 60°. 
f) Com o valor de ID¡ obtemos a corrente de polarização do estágio diferencial, IBMS, que 
corresponde ao dobro de ID¡, e, através da Expressão (4.2), calculamos g,,,5 utilizando 
Vp5-Vs5= 0,3V [3l]. Com os valores de g,,,5, V¡›5-V55 e ,un obtemos a razão de aspecto do 
transistor M5, Expressão (4.1). 
g) O transistor M8 possui a mesma razão de aspecto de M5, formando um espelho de corrente 
de fator de espelharnento unitário. 
h) Considerando a Expressão (3.9) para g,,,6=l0g,,,¡, obtemos a transcondutância do transistor 
M6. Pela Expressão r(4.2) determinamos a corrente de dreno ID6, considerando 
Vpó Vs6=0,2V [3l]. Através da Expressão (4.1), para pp e gmó, calculamos sua razao de 
aspecto. 
i) A razão de aspecto do transistor M7 é obtida a fim de que o valor da tensão de “offset” 
sistemático seja mínimo, ou seja,
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(W/L)4 = l (W/L)5 (45) 
(W/L)6 2(W/L)7 
j) Para obtermos a área ocupada pelos transistores [3 1], utilizamos a expressão: 
AT = AG + 2AS = W(L+ 21.03) (4.ó) 
onde AT é a área total do transistor, AG é a área da porta do transistor e As é a área da fonte do 
transistor (que é igual a do dreno), e LD; é o comprimento da fonte (que é igual ao do dreno). 
A Tabela 4.4 apresenta os valores para os componentes do amplificador operacional 
apresentado na Figura 3.1, cujas razões de aspecto são calculadas no Apêndice B, e do 
amplificador operacional com transistores compostos trapezoidais e retangulares, calculados 
através dos passos de projeto apresentados acima. Como estamos utilizando transistores 
NMOS e PMOS~de tamanhos fixos, os transistores M6 e M7 são obtidos pela associação 
paralela de transistores unitários. 
Tabela 4.4- Valores dos componentes dos amplificadores operacionais 
L= 1,2¡.Lm, C¢= 5pF e C¡_= 20pF 
_ 
amp. op. com amp. op. com amp. op. com 
Tfanslswfes transistores transistores transistores 
unitários trapezoidais retangulares 
W min) W (lim) W (lim) 
M1eM2 24 24 (m=3) 24 (4x3)i 
M3eM4 30 30 (m=3) 30 (4x3) 
M5eM8 24 24 242 
M6 30(18 //) 30 (15 //) 30 (15 //) 
M7 24 (9//) 24 (8 //) 24 (8 //)
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_ 
Na Tabela 4.4 os valores W=24},tm (transistor NMOS) e W=30um (transistor PMOS) 
correspondem as larguras de canal dos transistores de dimensoes fixas implementados pela 
metodologia “sea-of-transistors”. Os valores entre parênteses indicam o modo como os 
transistores de dimensões fixas foram associados para obtermos os valores de largura de canal 
necessários nos projetos. 
Para verificação do desempenho do amplificador operacional com transistores 
compostos, trapezoidais e retangulares, foram simulados os três circuitos cujas razões de 
aspectos estao apresentadas na Tabela 4.4 [39]. 
Para a simulação será utilizado o modelo para o transistor MOS apresentado no 
Capítulo 1 [ll][l2], contido no simulador SMASH [38] e os parâmetros tecnológicos do 
Apêndice A. 
A
. 
A Tabela 4.5 apresenta um resumo do desempenho dos amplificadores operacionais 
simulados. Os circuitos utilizados para a simulação das características dos amplificadores 
operacionais, tais como a PSRR e a CMRR, estão apresentados em [22]. 
A Tabela 4.6 apresenta os valores teóricos para alguns parâmetros dos amplificadores 
operacionais, utilizando as relações obtidas através das Tabelas 4.1 e 4.2 e das expressões 
simplificadas (2.33) a (2.37). 
As Figuras 4.7 a 4.11 representam as simulações para algumas das características dos 
amplificadores operacionais. Em todas as figuras, os números (1), (2) e (3) representam os 
amplificadores operacionais utilizando transistores unitários, transistores compostos 
trapezoidais e transistores compostos retangulares, respectivamente.
A
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Tabela 4.5- Resumo da simulação do desempenho dos amplificadores operacionais 
VDD= 2,5 V, V55= -2,5 V 
PaIâ1T1eÍf0S transistores 
unitários 
transistores 
trapezoidais 
amp. op. com, amp. op. com amp. op. com 
transistores 
retangulares 
Ganho de tensão baixas frequências (dB) 73,9 85,8 85,7 
Largura de banda de ganho unitário (MHZ) 7,14 5,35 5,20 
Margem de fase (°) 66 65 59 
Settling time (l%) (nseg) 94 128 179 
PSRR+ - (DC) (dB) 80,2 108,4 106,8 
PSRR- (DC) (dB) 67,8 67,1 68,0 
CMRR (DC) (dB) 78,7
_ 
85,8 83,7 
Tensão de modo comum (V) _2, 45 a 2,32 -2,45 a 2,35 -2,45 a 2,35 
Excursão de tensão na saída (V) _2, 45 a 2,45 -2,45 a 2,45 -2,45 a 2,45 
Slew rate (V/ps) 13,7 10,2 10,1 
Ruído de entrada @1kI-Iz (nV/\/Hz) 14 16 16 
Potência dissipada (mW) 3,8 2,9 2,9 
Área (pmz) 6570 8900 15120
Tabela 4.6 - Valores teóricos para alguns parâmetros dos amplificadores operacionais 
utilizando as equações simplificadas 
Avo 
(dB) 
AV5 MaIgCm VCM 
(MHz) de Fase (V/ps) (V) 
Vo 
(V) 
' amp. op. com 
transistores 
unitários 
73,3 O 
-1,2 a -2,2 a 
88 9,05 67 14,2 2 47 2,45 
Op. CQII1 
transistores 
-l 25 a -2,2 a 
__ 84,6 325 6,83 72° 10,7 2:47 2,45 
trapezoidais 
amp' °P' °°m -1 25 a -2 2 a 
transistores 35,1 342 6,47 71° 10,1 í 4., 2'45 
retangulares ° ' 
Comparando os resultados obtidos para os amplificadores operacionais simulados com
~ transistores compostos trapezoidais e retangulares, verificamos as vantagens da utilizaçao da 
estrutura trapezoidal. Para os valores de ganho de tensão em baixas freqüências e largura de 
banda de ganho unitário praticamente iguais. nas duas estruturas, a estrutura trapezoidal 
apresenta área de silício ocupada muito menor e margem de fase superior, ou seja, maior 
garantia de estabilidade, em relação a estrutura retangular. Em relação ao amplificador com 
transistores unitários, as estruturas compostas apresentam aumento do ganho de tensão em 
baixas freqüências, porém com redução da largura de banda de ganho unitário, pois este 
depende diretamente da transcondutância do transistor de entrada do amplificador operacional, 
que varia conforme da Expressão (2.37). 
Na tabela 4.6, as margens de fase teóricas dos amplificadores operacionais utilizando 
as estruturas compostas resultaram maiores do que a do amplificador operacional com
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transistores unitários. Isto ocorreu devido as equações simplificadas utilizadas para os cálculos 
teóricos, feitos à mao. 
Observando os valores calculados e simulados, verificamos que as especificações 
iniciais contidas na Tabela 4.3 foram respeitadas. A diferença entre os valores calculados e 
simulados, que para a maioria dos parâmetros é pequena, ocorrem devido às equações 
simplificadas utilizadas para cálculos feitos à mao e à desconsideraçao de efeitos extrínsicos e 
de canal curto.
. 
Para obtermos um valor de tensão de “offset” sistemático mínimo devemos satisfazer a 
Expressão (4.5). Para o amplificador operacional utilizando transistores unitários esta 
expressão é cumprida e o valor obtido para a tensão de “offset” é muito baixo (Figura 4.11).
~ Quando utilizamos as estruturas compostas, a razao de aspecto obtida para o transistor M7 
difere um pouco do valor ótimo e a tensão de “offset” resulta maior do que no caso anterior
~ (Figura 4.11). Devemos lembrar que, as razoes de aspecto obtidas devem ser múltiplos da 
razão de aspecto do transistor de tamanho fixo utilizado no “sea-of-transistors”.
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4.3 ESTUDO DA INFLUÊNCIA Do NÚMERO DE TRANSISTORES 
CONECTADOS AO DRENO DOS TRANSISTORES TRAPEZOIDAIS 
As características do amplificador operacional variarn com o número (m) de 
transistores conectados ao dreno dos transistores Ml a M4. Com o intuito de estudarmos a 
variação destas características, foram simulados amplificadores com m variando de 1 a 10. 
Para o projeto dos amplificadores operacionais com transistores compostos 
trapezoidais utilizamos a seqüência de passos apresentada na Seção 4.2. Foram utilizados 
transistores unitários de W/L=24um/ 1,2pm para os transistores NMOS e W/L=30um/l,2|,Lm 
para os transistores PMOS. A Tabela 4.7 apresenta os valores obtidos para alguns parâmetros 
dos amplificadores operacionais simulados. ... . . 
A tensão de modo comum na entrada permaneceu aproximadamente igual para todos 
os amplificadores simulados, bem como a excursão de tensão na saída. Para a tensão de modo 
comum obtivemos uma variação de -2,45 a 2,40 e para a tensão na saída de -2,45 a 2,45-. ~ 
A Tabela 4.8 apresenta os valores teóricos obtidos para alguns valores de m e alguns 
dos parâmetros apresentados na Tabela 4.7, utilizando as relações obtidas através das Tabelas 
4.1 e 4.2 e das expressões simplificadas (2.33) a (2.37).
p 
As Figuras 4.12 a 4.16 apresentam os gráficos de algumas características simuladas 
para o amplificador com transistores unitários e para os amplificadores com os transistores M1 
a M4 compostos trapezoidais utilizando m=3 e IO.
Tabela 4.7 - Valores para alguns parâmetros dos amplificadores operacionais 
considerando a variação de m 
III Avo 
(dB) 
Avs GBW Margem CMRR PSRR+ PSRR- 
(MHZ) de Fase (°) DC (dB) DC (dB) DC (dB) 
unitário 73,9 77 7,14 77,8 80,2 67,8
1 81,5 145 3,75 75,3 85,8 47,1
2 83,9 211 4,78 80,5 98,4 55,5 
3 85,8 274 5,35 85,8 108,4 67,1
4 87,3 335 5,62 86,3 110,6 65,0 
5 88,6 394 5,80 88,2 106,6 68,2
6 89,7 450 5,90 ` ' 89,4 105,9 69,8 
7 90,6 506 5,96 91,5 105,5 73,4
8 91,5 561 5,98 92,0 105,0 74,3 
9 92,2 616 5,99 93,0 105,1 76,1 
10 92,9 667 6,00 93,8 105,2 77,8 
continuação da Tabela 4.7 
III Set. time Pot. dissipada Ruído @lkHz four 
(kg) 
Áffia 
(umz) 
unitário O 
sR 
(v/ns) (nseg) (mw) (nv/«lHz) 
13,7 94 3,8 13,9 20 6570
1 7,1 202 1 ,94 19,3 29 7350
2 9,2 142 2,54 16,9 31 8120
3 10,2 128 2,86 16,0 19 8900
4 11,0 121 3,04 15,6 25 9680
5 1 1',3 144 3,18 15,3 19 10460
6 11,6 157 3,27 15,1 17 11230
7 11,9 162 3,34 15,0 20 12010
8 11,9 164 3,38 14,9 21 12790 
9 11,9 168 3,43 14,8 18 13570 
10 12 172 3 ,48 14,8 17 14350
Tabela 4.8 - Valores teóricos para alguns parâmetros dos amplificadores operacionais 
utilizando equações simplificadas 
Avo 
(dB) 
III AV5 GBW Margem ' 
(MHz) de Fase (°) (V/us) 
SR 
unitário 73,3 88 9,05 67 14,2 
l 79,1 171 4,60 77 7,2' 
2 82,4 252 6,14 733 9,6 
3 84,6 325 6,83 72 10,7 
5 87,9 475 7,68 70 12,0 
6 - 88,7 522 7,92 69 12,4 
' -9 91,4 716 8,30 68 13,0 
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Novamente, aqui, ocorre uma diferença entre os valores teóricos e' simulados devido 'às 
equações simplificadas utilizadas para os cálculos feitos à mão e, também, por terem sido 
desconsiderados os efeitos extrínsicos. 
O aumento do número de transistores conectados ao dreno nos transistores compostos 
(m) causa um acréscimo no valor das capacitâncias intrínsicas, Expressões (2.38) a (2.4l), bem 
como das capacitâncias extrínsicas, de sobreposição e de junção [l8]. Este aumento das 
._ Wi. 
capacitâncias influencia vários parâmetros do amplificador operacional, tais como, largura de 
banda de ganho unitário e margem de fase. 
A largura de banda de ganho unitário depende, numa primeira aproximação, da 
transcondutância do transistor do estágio de entrada e da capacitância de compensacão
60 
(Expressão (3.6)). No entanto, à medida que as capacitâncias aumentam, com o aumento de m, 
a diminuição da largura de banda de ganho unitário, devido ao efeito capacitivo, toma-se 
maior do que a devido à variação da transcondutância do transistor de entrada do amplificador, 
confonne Expressão (2.45) e Tabelas 4.7 e 4.8. Vale também dizer que, a margem de fase 
diminui com o aumento de m, o que pode ser prejudicial para as características de estabilidade 
dos circuitos. 
O valor do ganho de tensão em baixas freqüências aumenta com o aumento do m 
devido ao aumento das transcondutâncias (Expressão (2.37) e Tabela 4.1), e diminuição das 
condutâncias de saída (Expressão (2.l7) e Tabela 4.2). No entanto, o aumento na área de 
silício é um fator a ser considerado. 
E
' 
Analisando as tabelas e gráficos apresentados, pode-se recomendar um valor de m entre 
3 e 5. Para estes valores, verificamos um aumento no ganho de tensão em baixas freqüências, 
sem uma redução exagerada na largura de banda de ganho unitário e na margem de fase e/ou 
um aumento exagerado na área de silício ocupada. 
No Apêndice D apresentamos resultados da implementação dos amplificadores 
operacionais das Figuras 3.1 e 4.4. Através dos resultados obtidos, comprovamos que o 
amplificador operacional utilizando transistores compostos trapezoidais apresenta ganho em 
baixas freqüências maior do que o amplificador operacional utilizando transistores unitários.
CAPÍTULO 5 
ESTÁGIOS DE SAÍDA
\ 
5.1- INTRÓDUQÃO 
Em aplicações envolvendo cargas resistivas pequenas e/ou capacitivas elevadas, 
toma-se necessária a adiçao de um estágio de saída _(“buffer”) ao amplificador básico para 
evitar que a carga degrade o ganho de tensão ou a estabilidade em malha fechada. Estes 
estágios de saída devem ter largura de banda de ganho unitário suficientemente grande com 
carga capacitiva elevada para não prejudicarem a estabilidade do amplificador básico, e a 
excursão de tensão na carga deve ser grande com a mínima resistência de carga. Os estágios de 
saída devem, em muitos casos: ser capazes de prover potência suficiente na saída na forma de 
tensão ou corrente, introduzir distorção harmônica baixa, ter baixa impedância de saída e alta 
impedância de entrada [22] [23,][37]-[45]. 
O estudo de alguns estágios de saída simples são apresentados, bem como as 
características de tranferência DC da cascata destes com o amplificador operacional de dois 
estágios apresentado no Capítulo 3 e no Apêndice B.
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Em todos os estágios de saída simulados, são utilizados transistores unitários de 
W/L=24|.Lm/1,2|J.m para os transistores NMOS e W/L=30um/l,2um para os transistores 
PMOS. 
5.2 ESTÁGIOS DE SAÍDA 1 
Uma forma simples de “buffer” consiste de um seguidor de fonte em série com uma 
fonte de corrente [22][23]. As Figuras 5.l(a) e 5.l(b) apresentam “buffers” de saída com 
transistores do tipo NMOS e PMOS, respectivamente. 
As propriedades que fazem este “buffer” ser muito usado são a impedância de entrada 
alta e a impedância de saída relativamente baixa, para valores suficientemente grandes de 
corrente de dreno e razão de aspecto do transistor Ml. A corrente de polarização é detenninada 
pela fonte de corrente M2, que leva M1 para um nó de fonte de baixa impedância. 
Uma desvantagem destes estágios é que a excursão de tensão na saída fica limitada, 
pois a fonte do transistor M1 está conectada ao nó de saída tomando a tensão na saída 
dependente do efeito de corpo [22][23]. 
O ganho de tensão em baixas freqüências é dado por: 
g 1 
AW, =á"'1-z- (5.1) gol+go2+gms1+gl .n 
A resistência de saída dos estágios é dada por:
1 E m 5.2 rom 
gmsl + gl ( )
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Figura 5.1- Estágios de saída 1 
(a) NMOS (b) PMOS 
A Tabela 5.1 apresenta um exem lo de valo ” p res para a razao de aspecto dos transistores 
das Figuras 5.1(a) e 5.1(b), calculados utilizando as Expressões (3.33) a (3.35). 
Tabela 5.1- Valores dos componentes das Figuras 5.1(a) e (b) 
L= 1,2um, R¡_=10k§2 e C¡_= 20pF 
NMOS PMOS 
M1 24 (9//) 30 (23//) 
M2 
Transistores W (um) W (um) 
24 (2//) 30 (6//) 
A Tabela 5.2 apresenta um resumo do desempenho do amplificador operacional da 
Figura 3.1, cujas razões de aspecto são apresentadas na Tabela 4.4, utilizando os estágios 
apresentados.
Tabela 5.2- Resumo do desempenho do amplificador operacional utilizando os 
estágios de saída das Figuras 5 .1(a)e (b) 
Parâmetros NMOS PMOS 
Ganho de tensão em baixas freqüências (dB) 71,7 71,2 
Largura de banda de ganho unitário (MHZ) 5,8 5,4 
Margem de fase (°) 70 70 
Excursão de tensão na saída (V) -2,34 a 0,64 -0,22 a 2,40 
Resistência de saída (Q) 500 320
0 
Potência dissipada (mW) 5,2 6,0 
8470
V 
Área (umz) 12340 
A Figura 5.2 apresenta a característica de transferência DC em malha aberta para o 
amplificador operacional utilizando os estágios de saída do tipo NMOS e PMOS apresentados. 
5.3 ESTÁGIO DE SAÍDA 2 
Este estágio de saída, Figura 5.3, tem como bloco básico o seguidor de fonte com 
transistores NMOS, da Figura 5.l(a) [41][42]. Utilizando um transistor PMOS na conexão 
diodo no dreno do transistor M1 podemos converter a corrente de dreno em tensão, que pode 
ser usada para controlar o valor da corrente de polarização. Os transistores Ml-M6 formam a 
pane do sinal, enquanto os transistores M7-Mll estabelecem a tensão de polarização em M6 
provendo a corrente de operação no circuito.
Vw (V)
V 
2 - 1' 
PMos ,'
I 
1- /I
/
Í 
OL ____ --f' V 
-l * NMOS 
-z - 
| r r 
Vin 
Figura 5.2- Característica de transferência DC do amplificador operacional utilizando 
os estágios de saída das Figuras 5.1 (a) e (b) 
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Figura 5.3- Estágio de saída 2 
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O ganho de tensão em baixas freqüências é dado por: 
8 8 8 Av0š~ (5.3) 
gm3gm6(gm4 + gm5) 
A Tabela 5.3 apresenta um exemplo de valores para a razão de aspecto dos transistores 
da Figura 5.3, calculadas utilizando as Expressões (3.33) a (3.35). 
Tabela 5.3- Valores dos componentes da Figura 5.3 
L= l,2um, R¡_=10kQ e C¡_= 20pF 
Transistores W (um) 
M1, M2, Ms 24 
M3 30 (2//) 
M4 24 (2//) 
' M5 24 (8 série) 
Mó, M7, Mio so (3//› 
M9 24 (5 série) 
Mll 24 (4 série) 
A Tabela 5.4 apresenta um resumo do desempenho do amplificador operacional da 
Figura 3.1, cujas razões de aspecto são apresentadas na Tabela 4.4, utilizando o estágio de 
saída apresentado.
` 
A Figura 5.4 apresenta a característica de transferência DC em malha aberta para o 
amplificador operacional associado ao estágio de saída da Figura 5.3. '
Tabela 5.4- Resumo do desempenho do amplificador operacional utilizando 
o estágio de saída da Figura 5.3 
, Parâmetros Resultados 
Ganho de tensao em baixas freqüências (dB) 71,4 
Largura de banda de ganho unitário (MHZ) 5,6 
Margem de fase (°) 60 
Excursão de tensão na saída (V) -2,40 a 0,45 
Resistência de saída (Q) 700 
Potência dissipada (mW) 7,66 
Área (umz) 12750 
Vouz (V) 
2- 
1- 
0- 
-1‹ 
-z- 
. , , . . 
-2 -I 0 1 2 
Vin (IHV) 
Figura 5.4- Característica de transferência DC do amplificador operacional utilizando 
o estágio de saída da Figura 5.3
ós 
5.4 ESTÁGIO DE SAÍDA 3 
A Figura 5.5 apresenta um inversor CMOS com carga fonte de corrente, transistor M2 
[22][23]. 
VDD 
Vin _'| Ml
` 
V‹› 
V°_| M2 ICL RL 
Vss 
Figura 5 .5 - Estágio de saída 3 
O transistor M2 coloca a tensão na saída máxima em VDD quando 0 transistor M1 está 
cortado e_desde que não haja uma carga resistiva baixa. O limite inferior da excursão da tensão 
de saída é encontrado quando M1 está na região de condução. 
O ganho de tensao em baixas freqüências é dado por: 
' 
AW, = -A (5.4) 
301 + 802 + 31 
A resistência de saída é dada por
1 
r =-_-ii* 5 (5.5) om go1+go2+gl 
A Tabela 5.5 apresenta um exemplo de valores para a razao de aspecto dos 
transistores da Figura 5.5, calculadas utilizando as Expressões (3.33) a (3.35). A Tabela 5.6
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apresenta um resumo do desempenho do amplificador operacional da Figura 3.1, cujas razões 
de aspecto são apresentadas na Tabela 4.4, utilizando o estágio apresentado._ A Figura 5.6 
apresenta a característica de transferência DC em malha aberta para o amplificador operacional 
associado ao estágio de saída da Figura 5.5. 
Tabela 5.5- Valores dos componentes da Figura 5.5 
L= 1,2um, R¡_=10kQ e C¡_= 20pF 
Transistores W (um) 
M1 30 (3 série) 
24 (2//)
I 
M2 
Tabela 5.6- Resumo do desempenho do amplificador utilizando 
o estágio de saída da Figura 5.5 
Parâmetros Resultados 
Ganho de tensão em baixas freqüências (dB) 80,7 
Largura de banda de ganho unitário (MHz) 13 
Margem de fase (°) 50 
Excursão de tensão na saída (V) -2 ,2al,9_ 
Potência dissipada (mW) 5,38 
Resistência de saída (kšl)
i 
2,1 
Área (|.Lm2) 7560
70 
Vem (V) V 
2- 
1. 
0- 
.-1. 
-2 
. , . , . 
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Figura 5.6- Característica de transferência DC do amplificador operacional associado 
ao estágio de saída da Figura 5.5 
Foram apresentados três estágios de saída. O primeiro estágio é uma das formas mais 
simples de estágios de saída, porém reduz fortemente a excursão de tensão na saída positiva ou 
negativa para transistores NMOS e PMOS, respectivamente. O segundo estágio apresentado, 
apesar de ser mais complexo, não consegue excursão de tensão na saída positiva elevada e 
dissipa mais potência. O último estágio de saída consegue manter excursão de tensão na saída 
alta, perdendo, porém, em margem de fase. Deve-se tomar cuidado para que a redução na 
margem de fase não prejudique a estabilidade dos circuitos onde o amplificador operacional 
será utilizado.
CAPÍTULO ó 
AMPLIFICADOR OPERACIONAL 
DE TRÊS ESTÁGIOS 
6.1 INTRODUÇÃO 
Neste capítulo apresentamos O projeto de um amplificador operacional de três estágios 
utilizando transistores compostos. O amplificador operacional compensado da Figura 3.3 
[22]-[26][31] é combinado com um estágio de Saída [46]. Utilizaremos O estágio de saída 
apresentado na Figura 5.5 pois O mesmo possibilita excursão elevada de tensão na saída. 
O circuito esquemático completo do amplificador operacional de três estágios 
proposto é apresentado na Figura 6.1. 
O estágio diferencial (M1-M5) alimenta um estágio intermediário (M6, M7, M11) que, 
por sua vez, alimenta um estágio de saída (M9, MIO). O transistor M11 atua essencialmente 
como um resistor linear. Nesta configuração é criado um zero no semi-plano lateral direito, O 
qual é eliminado com a colocação de um resistor em série com o capacitor de compensação 
Cc, implementado pelo transistor M8.
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Quando V,~,, << 0, M6 está conduzindo e a tensão de porta de M10 é colocada no nível 
do dreno de M6. Como M9 está cortado, uma corrente grande por MIO é necessária para 
descarregar CL. Quando V,~,, >> O, M6 está cortado e a tensão na porta de M9 é fortemente 
abaixada, necessitando uma corrente grande para carregar CL. 
VDD
| 
M3 M4 
;-W CMQ 
M8 CC 
_ I | _' Ml M2 '_ + U M1 1 3 VOUT ÍBIAS CL RL 5 I 
I I 
M7 MIO 
MI2 M5 
Vss 
Figura 6.1- Amplificador operacional de três estágios 
6.2 GANHO DE TENSAO EM_ MALHA ABERTA, LARGURA DE BANDA DE 
GANHO UNITÁRIO E RESISTÊNCIA DE SAÍDA 
O circuito equivalente de pequenos sinais em malha aberta é apresentado na Figura 
6.2. Neste circuito, gm; é a transcondutância dos transistores do par diferencial de entrada, gmó 
e g,,,9 são as transcondutâncias dos transistores M6 e M9, respectivamente, R; e C1 são a
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resistência e a capacitância vistas pelo dreno do transistor M4, R” é a resistência entre dreno e 
fonte do transistor M6, C1; é a capacitância entre a porta e o dreno do transistor M9, Rm é a 
resistência vista pelo nó de saída, CL é a capacitância de carga e Cg é o capacitor de 
compensação. 
v CC v C”
, 
1 2
y ° 
L ll ll -L
° 
Vin gml Vin TC] % RI ~gm6V¡ %Rn ®gm9V2 %RIII “I” CL Vo 
Figura 6.2- Circuito equivalente de pequenos sinais da Figura 6.1 
A partir do circuito da Figura 6.2 obtemos o ganho de tensão em baixas freqüências, a 
localização aproximada dos pólos e zeros, Expressões (6.1) a (6.7), e a largura de banda de 
ganho unitário, Expressão (6.8). 
A0(1-s/z1)(1-s/zz) 
A( )= (6.1) S 
(1-S/z›1›‹1-›~/z›z›‹1-S/.z›z› 
onde 
= gmlgm6gm9 
' 
(6 2)A VO 
(302 + go4)(go9 + 3010 + gl)go6 
,I = _@*¿›£ú (63, 
(gmó + g0ó)Cc 
(8 9 +8 1o+8z) 
pz =-¿-C°í- ‹õ.4›
L
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p3 C11+C1 
V 
(.) 
=@ óó 21 CC (-) 
Zz CH (.) 
GBW = gmlgm6gm9 (68) 
(8mó.+ 80ó)(g09 + 8010 + 81)Cc 
onde goz, g.z4, goó, gay 6 gozo são as condutâncias de saída dos transistores M2, M4, M6, M9 e 
M10, respectivamente, e gz é a condutância de carga. 
A resistência de saída em baixas freqüências do amplificador operacional em malha 
aberta, considerando a resistência de carga e a Figura 6.2, é dada por:
1 R = ii 6.9 
- 
OMA 
809 + 8010 + 81 
( ) 
Em malha fechada, na configuração ganho unitário, a impedância de saída é obtida 
através da relação entre a resistência de saída em malha aberta (Expressão 6.9) e o ganho de 
tensão em baixas frequência (Expressão 6.2). 
R _ §eé@‹l'i) (ó.1o) OMF _ 
` gm1gm6gm9
_ 
Já na configuração com realimentação negativa, a resistência de saída é descrita por: 
1- AC RORN = í ROMA (6-11) 
_ 
Avo 
onde Ac é o ganho de tensão em baixas freqüências de malha fechada dado por Ac= -zz/Z1 [23].
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6.3 PROJETO DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE TRÊS ESTÁGIOS 
O projeto do amplificador operacional, apresentado na Figura 6.1, foi realizado 
utilizando os parâmetros do processo tecnológico ES2 1,2|.Lm CMOS DLM para os transistores 
do tipo NMOS e PMOS (Apêndice A), e as expressões apresentadas neste capítulo, de forma a 
atender às especificações da Tabela 6.1. 
Tabela 6.1- Especificações para o amplificador operacional de três estágios 
Parâmetros Especificações 
Ganho de tensão em baixas freqüências Avg 2 80dB 
Largura de banda de ganho unitário GBW 2 10MHz 
Slew rate SR 2 4V/ps 
Margem de fase (pm 2 45° 
Tensão de modo comum 
Í V‹:M| 2 IV 
Excursão de tensão na saída 
| V0| 2 1,8V 
Capacitância de carga C1_= 20pF 
Tensões de alimentação ' VDD= - V55= 2,5V 
Resistência de saída R0 S 1,5kQ 
Comprimento de canal L= 1,2¡¿m 
Os transistores Ml a M4 da Figura 6.1 serão substituídos por estruturas compostas 
trapezoidais com m=3 (Figura 4.6). Para o projeto, e posterior simulação, utilizamos 
transistores unitários com razões de aspecto de W/L=24|.Lm/l,2um para o transistor NMOS e 
W/L=30um /l,2um para transistor PMOS.
76 
Passos para o projeto do amplificador operacional de três estágios utilizando 
transistores compostos:
_ 
a) Iniciamos o projeto pelos transistores de entrada do estágio diferencial. Como estamos 
utilizando transistores compostos, a razão de aspecto equivalente é calculada através das 
Expressões (2.3l), (2.35) e (2.36), utilizando m=3. 
b) Com o valor da razão de aspecto equivalente, calculamos a transcondutância equivalente 
dos transistores Ml e M2 através da Expressão (3.35) para VP;-V5¡= O,2V [3l]: 
, W 
gmi = flncwz (Í) (VP1 
_ Vsi) (6-12)
1 
c) A corrente de dreno equivalente dos transistores Ml e M2, Im, é calculada utilizando-se um 
valor médio para o fator de inclinação, n=1,25. 
¡D1= %(VP1*Vs1) 
H 
(Õ-13) 
d) A razão de aspecto equivalente dos transistores M3 e M4 é calculada através das Expressões 
(2.3l), (2.35) e (2.36), utilizando m=3. Como ID3=ID¡, e considerando V¡›3-Vs3= O,2V [3l], 
obtemos a transcondutância destes transistores, Expressão (6.13). 
e) Com o valor de ID¡ obtemos a corrente de polarização do estágio diferencial, IBM, que 
corresponde ao dobro de iID¡, e, através'da Expressão (6.13), calculamos g,,,5, utilizando 
V¡›5-V_ç5= O,3V [3l], e a razão de aspecto do transistor M5 (Expressão (6.12)). 
Í) O transistor Ml2 possui a mesma razão de aspecto de M5, formando um espelho de corrente 
de fator de espelhamento unitário. 
g) Um valor de 5pF é atribuído ao capacitor de compensação, CC, a fim de atender as 
especificações de margem de fase da Tabela 6.1.
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h) A transcondutância do transistor M6 é calculada posicionando o zero zz (Expressão (6.6)), 
no valor mínimo da largura de banda de ganho unitário, Tabela 6.1. Tendo obtido g,,,6, 
calculamos o valor da corrente de dreno do transistor M6 (Expressão (6.l3)), para 
Vpõ-V_ç6= 0,2V e, por conseguinte, sua razão de aspecto (Expressão (6.12)). 
i) Da relação entre a largura de banda de ganho unitário e a resistência de saída em malha 
aberta determinamos a transcondutância do transistor M9, o que permite calcular sua 
corrente de dreno, [D9 (Expressão (6.l3)), para V¡›9-V59= 0,2V [31], e sua razão de aspecto. 
GBW 
:_ gm1gm9 (6. 14) 
ROMA cc 
j) Como ID¡0=ID9 e considerando Vpm-Vs¡0= 0,3V [3l], obtemos a transcondutância do 
transistor MIO e, depois, calculamos sua razão de aspecto (Expressão (6.l2)), utilizando 
gm10 e lun- _ 
k) A razão de aspecto do transistor M7 é obtida a fim de que o valor da tensão de “offset” 
sistemático seja mínimo. 
(W/L) (W/L) 
-(-val-Í 
= (ó. 15) 
1) Para reduzir o efeito do zero no semi-plano lateral direito (Expressão (6.6)), incluímos um 
resistor em série com o capacitor de compensação [22][23], implementado pelo transistor 
M8 na Figura 6.1. A razão de aspecto do transistor M8 é obtida através das Expressões 
(3.15) e (2.9). 
m) A corrente de dreno do transistor Mll é igual a do transistor M6. Com este valor de 
corrente, calculamos a razão de aspecto do transistor Mll através da Expressão (2.9).
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n) Para obtermos a área ocupada pelos transistores utilizamos a expressão abaixo[31]: 
AT :AG +2.AS =W(L+2.LDS) V . 
onde AT é a área total do transistor,iAG é a área da porta do transistor, As é a área da 
- fonte/dreno do transistor e LDS é o comprimento da fonte/dreno do transistor [31]. 
6.4 RESULTADOS - 
Para a simulação utilizamos o modelo para o transistor MOS apresentado no Capítulo 1 
[1 1][12] e o simulador SMASH [38], com os parâmetros tecnológicos do Apêndice A. 
A Tabela 6.2 apresenta os valores dos componentes da Figura 6.1 e a Tabela 6.3 
apresenta um resumo do desempenho do amplificador operacional de três estágios simulado. 
Os circuitos utilizados para simulação de algumas características apresentadas na Tabela 6.3 
estão em [22]. 
Na Tabela 6.2 os valores W=24pm (transistor NMOS) e .W=30},tm (transistor PMOS) 
correspondem as larguras de canal fixas dos transistores do “sea-of-transistors” utilizado. Os 
valores entre parênteses indicam o modo como os transistores de tamanho fixo foram 
associados para obtermos os valores de largura de canal necessários. 
A Figura 6.3 apresenta a característica de transferência DC em malha aberta. As 
Figuras 6.4 e 6.5 apresentam a resposta em freqüência para o amplificador operacional.
Tabela 6.2- Valores dos componentes da Figura 6.1 
L=1,2;rm, RL=11<Q, cL= 2op1=, czz 5pi= 
Transistores W (Um) 
M1eM2 24 (m=3) 
M3eM4 30 (m=3) 
M5, M7 e M12 24 
M6 30 (2//) 
M8 30 (4 série) 
M9 30 (4//) 
MIO 24 
M11 30 (3 série) 
V0 (V) 
2 - 
R¡_= 
1- 
O-
ú
1 _1~
' 
RL=11<Q
¡ 
_2|'. ' ' ' ` ' ' ' ' ' ' ' ` ' ' " 
0 0.1 0.2 0.3 
Vin 
Figura 6.3- Característica de transferência DC em malha aberta
Tabela 6.3- Resumo do desempenho do amplificador operacional de tres estagios 
vDD= 2,5v, vssz -2,5v, RL=11<o, cL= 2op1=, c¢= 5pF 
Parâmetros Resultados 
Ganho de tensão em baixas freqüências (dB) 98 
Largura de banda de ganho unitário (MHZ) 18,6 
Margem de fase (°) 47 
u 
Slew rate (V/us) 21 
Settling time (1%) (nseg) 106 
PSRR+ (DC) (dB) 90 
PSRR- (DC) (dB) 65 
CMRR (DC) (dB) 87 
Tensão de modo comum (V) -1,95 a 1,98 
Excursao de tensão na saída (V) 1,88 a 1,93 
Resistência de saída em malha aberta (KQ) 1,2 
Potência (mW) 5 
Área (umz) 6610
Av (dB) 
100 
50' 
0¬ 
101 105 108 
(a) freqüência (Hz) 
fase (°)
O 
-50 - 
-100 - 
-150 - 
-200 - 
10* 105 108 
(b) freqüência (Hz) 
Figura 6.4- Resposta em freqüência em malha aberta 
(a) magnitude (b) fase
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CMRR, PsRR+, PSRR- (dB) 
100 PSRR+ CMRR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . ,_ z 
Ç- -ís-~_ i - ; _ `-` \ `.. 
5o - 
` 
~ 'f
\ 
`
\ 
`
\ 
`
\ 
O ' ` \_ 
101 104 107 
freqüência (Hz) 
Figura 6.5- Resposta em freqüência para a CMRR, PSRR+ e PSRR- 
Observando a Tabela 6.3 e as Figuras 6.3 a 6.5 verificamos que, o amplificador com 
estágio adicional aumentou o ganho de tensão em baixas freqüências e, principalmente, a 
largura de banda de ganho unitário, em relação aos resultados obtidos para o amplificador da 
Figura 4.6. - . 
Em termos de margem de fase, houve redução no valor, devido aos polos de baixa 
freqüência do amplificador, mas a estabilidade do circuito foi mantida. 
A tensão de modo comum de entrada e a excursão de tensão na saída resultaram 
maiores do que 70% da tensão de alimentação total, em malha aberta (Figura 6.3), respeitando 
as especificações da Tabela 6.1.
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A resistência de saída em malha aberta foi reduzida de aproximadamente vinte vezes 
em relação aos amplificadores operacionais de dois estágios apresentados no Capítulo 4 e 
Apêndice B. A resistência de saída em malha fechada, tanto na configuração ganho unitário 
quanto na configuração com realimentação negativa, resultou muito pequena devido ao 
elevado ganho de tensão em malha aberta do amplificador proposto, Tabela 6.3 e Figura 6.4.
CAPÍTULO 7
~ CONCLUSAO 
Neste trabalho foi desenvolvido um método de projeto de amplificadores operacionais 
em tecnologia CMOS, utilizando transistores compostos. A grande vantagem do método 
proposto é que o projeto de tais amplificadores toma-se uma estrutura prática para ser 
implementada na metodologia “sea-of-transistors”, cujas características são o baixo custo e o 
menor tempo de fabricação. 
Foi mostrado através de resultados teóricos e simulados que o transistor composto 
trapezoidal apresenta vantagens em relação ao transistor composto retangular, sendo a redução 
na área de silício uma das grandes vantagens. 
O valor recomendado para o número de transistores conectados no dreno do transistor 
composto trapezoidal (m) está entre 3 e 5. Para estes valores, foi verificado o aumento do 
ganho de tensão em baixas frequências sem reduçãoexagerada da largura de banda de ganho 
unitário e da margem de fase, nem aumento exagerado da área de silício. 
_ 
` Foi também apresentado um método de projeto para um amplificador operacional de 
três estágios empregando transistores compostos. Com um dos vários estágios de saída 
estudados, obtivemos tensão de modo comum na entrada e excursão da tensão na saída maior
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do que 70% da tensão de alimentação, além de ganho de tensão em baixas frequências superior 
a 80 dB e largura de banda de ganho unitário da ordem de 20MHz. A baixa impedância de 
saída obtida é adequada para o projeto de filtros MOSFET-C e OTA-C.
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APÊNDICE A 
PARÂMETROS DA TEcNoLoGIA ES2 1,gum cMos DLM À 
Os parâmetros para transistores no processo tecnológico ES2 (European Silicon 
Structures) 1,2um CMOS (Complementary Metal-Oxide Semiconductor) DLM são 
apresentados na Tabela A. l. 
Quando realizamos as simulações no software SMASH [38], todos os parâmetros são 
utilizados. Nos cálculos feitos à mão utilizamos apenas os três primeiros parâmetros. 
Tabela A.1 - Parâmetros da tecnologia ES2 l,2um CMOS DLM 
Parâmetro Descrição NMOS PMOS Dimensão 
Cox 
_ 
capacitância de óxido por unidade de área l,38e-3 l,38e-3 F/mz 
Vro tensão de limiar sob polarização nul El 0,70 -1,10 V 
KP (ucyox) parâmetro transcondutância 71,4e-6 29,4e-6 A/V2 
PHI potencial de Fermi do substrato 0,70 0,70 V 
THETA fator de modulação da mobilidade 0,05 0,05 1/V 
UCRIT campo crítico longitudinal 2,43e6 5,l3e6 V/m
' 
. continuaçao da Tabela A.1 
GAMMA parâmetro de efeito de corpo 0,65 . 0,87 vv 
WETA coeficiente de efeito de canal estreito 0,25 0,25 
LETA coeficiente de efeito de canal curto 0,10 0,10 
LAMBDA coeficiente de comprimento de depleção 0,50 0,50 
LDIF comprimento de difusão 0,12e-6 0,10e-6 m _ 
XJ profundidade de junção metalúrgica 0,4e-6 0,5e-6 ITI 
JS corrente de saturação da junção 
fonte(dreno)-substrato/unidade de área 
2e-6 l0e-6 A/m2 
RSH resistência de folha da difusão da 
dreno/fonte 
55 75 SUD 
CGSO capacitância de superposição porta- 
substrato/por unidade de largura 
320e- 12 320e-12 F/m 
CGDO capacitância de superposição porta- 
dreno/por unidade de largura 
320e-12 320e-12 F/m 
PB potencial de difusão das junções fonte- 
substrato e dreno-substrato 
0,68 0,78 V 
CJ capacitância fonte-dreno sob polarização 
nula/unidade de superfície 
130e-6 490e-6 Fúnz 
CJ SW capacitância fonte-dreno sob polarização 
nula/unidade de perímetro 
620e- 12 590e-12 F/m 
MJ 
MJ SW 
expoente da expressao 
capacitância-tensão 
0,53 0,46
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APÊNDICE B 
PROJETO DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE 
Dois EsTÁG1os CONVENCIONAL 
O projeto do amplificador operacional, apresentado na 'Figura 3.1, foi realizado 
utilizando os parâmetros tecnológicos do processo tecnológico ES2 l,2|.tm CMOS DLM para 
os transistores NMOS e PMOS (Apêndice A), e as expressões apresentadas no Capítulo 3, de 
forma a atender as especificações apresentadas na Tabela 4.3-. 
Para o projeto, e posterior simulaçao, estao sendo utilizados transistores unitários com 
as seguintes razões de aspecto: transistor NMOS- W/L=24p.m/1,2um e transistor PMOS- 
W/L=30um/l,2um. Então, os valores encontrados para as razões de aspecto são ajustados para 
serem múltiplos das razões de aspecto dos transistores unitários e as correntes e 
transcondutâncias dos transistores do circuito sao recalculadas. 
Iniciamos o projeto definindo o capacitor de compensação, CC, necessário para atender 
as especificações de margem de fase: 
CC 20,22 CL (B.l)
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A transcondutância dos transistores de entrada do estágio diferencial, M1 e M2, é 
calculada com base na largura de banda de ganho unitário e no capacitor de compensação: 
g,,,¡=GBWCC (B.2) 
Conhecendo gmz, o valor da corrente de dreno do transistor M1, Im, é calculada 
utilizando VP;-VS¡= O,2V [31] e um valor médio para o- fator de inclinação, n= 1,25:
n ÍD1=L?'“(VP1-Vs1) (B-3) 
Com o valor da corrente de dreno e da transcondutância dos transistores M1 e M2, 
calculamos a razão de aspecto dos transistores de entrada do par diferencial: 
(W) = , gml (B4) Li HzzCz»z(V1>1-Vsi) 
Como ID3=ID¡ e considerando V¡›3-Vs3= O,2V [3l], obtemos a transcondutância dos 
transistores M3 e M4 e as correspondentes razões de aspecto através da Expressão (B.4): 
2101 
g =-í ‹B.5› m3 "(VP3"Vs3) 
Com o valor de ID, obtemos a corrente de polarização do estágio diferencial, IBM5, que 
corresponde ao dobro de ID¡ e, através da Expressão (B.5), calculamos g,,,5 utilizando 
V¡›5-V55= O,3V [3l]. Com os valores de g,,,5, VP5-V55 e ,un obtemos a razão de aspecto do 
transistor M5 (Expressão (B.4)). O transistor M8 possui a mesma razão de aspecto de M5.
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Considerando a Expressão (3.9) para g,,,6=I0g,,,¡, obtemos a transcondutância do 
transistor M6, g,,,6. Pela Expressão (B.3) determinamos a corrente de dreno deste transistor, 
para VP6-V56= O,2V [31] e, através da Expressão (B.4), calculamos sua razão de aspecto. 
Para obterrnos um valor de tensão de “offset” sistemático mínimo, devemos satisfazer 
a Expressão (3.22), obtendo a razão de aspecto do transistor M7. 
A Tabela B.1 apresenta os valores para os componentes do amplificador operacional 
apresentado na Figura 3.1. Os transistores M6 e M7 são obtidos pela associação paralela de 18 
e 9 transistores unitários, respectivamente. 
Para a simulação utilizamos o simulador SMASH [38]. A Tabela B.2 apresenta a 
comparação entre os valores teóricos e simulados para alguns parâmetros do amplificador 
operacional. 
A diferença entre os valores teóricos e simulados, que para a maioria dos parâmetros é 
pequena, ocorre devido às equações simplificadas utilizadas para os cálculos feitos à mão e à 
desconsideração de efeitos extrínsicos e de canal curto. 
Tabela B. 1- Valores dos componentes do amplificador operacional da Figura 3.1 
' 
L= 1,2um, ccz 5p1= e cL= 2opF 
Transistores W (um) 
M1 e M2 24 
M3 e M4 30 
M5 e M8 24 
M6 30 (18 //) 
M7 24 (9//)
Tabela B.2- Comparação entre os valores teóricos e simulados 
Parâmetros teórico simulado 
gm1,2 (HA/V) 285,6 253,2 
gm3,4. ) 147,0 171,8 
gm5,8 ) 428,4 339,8 
gmõ 2,6 3,2 
gm7 3,8 3,3 
ID1 (HA) 35,7 35,7 
Ioó (HA) 693 689 
Avo (dB) 73,3 73,9 
GBW (MHZ) 9,10 7,14 
(PM (O) 67 66 
VcM (V) -1,20 a 2,47 -2,45 a 2,32 
Vo (V) -2,20 a 2,45 -2,45 a 2,45 
SR (V/ps) 14,2 13,7
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APÊNDICE c 
FATOR DE INCLINAÇÃO. TENSÃO DE “PINCH-O1‹¬E” E RAZÃO DA 
CORRENTE DE DRENO PELA TRANSCONDUTÂNCIA DE FONTE 
Através da característica seguidor de tensão V;(VG), à corrente de dreno ID constante, 
obtemos as características n(VG) e V¡›(V¿;), Figura C.1 [33]-[37]. 
VG
_ 
O 
ID Vs 
V 
Figura C. 1- Transistor MOS na configuração seguidor de tensão 
O fator de inclinação, n, é obtido através da variação da tensão de porta pela tensão de 
“pinch-off”, que se iguala a tensão de fonte para O seguidor de tensão da Figura C. l: 
l BVP ih 
fl 
_ 
ÔVG 
= 
ÔVG
A variação do fator de inclinação com a tensão de porta é apresentada na Figura C 2 
para um transistor do tipo NMOS da tecnologia CMOS 2tLm da Microdul, com razão de 
aspecto de W/L= óum/Sum. 
Il f 
1.5 
1.4- 
1.3' 
1.2- 
l_6 I I I I 
1.1- 
1 | | | | 
1 2 3 4 
Vo (V) 
Figura C.2- Fator de inclinação versus tensão de porta, transistor NMOS com W/L= 6/5 
A tensão de “pinch-off' é uma função aproximadamente linear da tensão de porta e 
pode ser aproximada por [1l][l2][34]-[36]: 
V - V 
VP E p (c.2) 
onde n é obtido através da Expressão (C.1).
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A variação da tensão de “pinch-off” com a tensão de porta é apresentada na Figura C.3 
para um transistor do tipo NMOS da tecnologia CMOS Zum da Microdul, com razão de 
aspecto de W/L= 6|.tm/Sum. 
VP (V) ' 
3_ 
2- _ 
1- _ 
O _ 
1 2 3 ` 4 
A 
VG (V) 
Figura C.3- Tensão de “pinch-off' versus tensão de porta, transistor NMOS com W/L= 6/5 
No modelo EKV, a inversão moderada é modelada através de uma função de 
interpolação entre a inversão fraca e a inversão forte usando uma função contínua adequada, 
assegurando a continuidade das curvas de corrente e de todas as suas derivadas. 
Uma corrente de normalização, conhecida também como corrente específica IS, que 
depende da razão de aspecto do transistor, W/L, dos parâmetros tecnológicos e da temperatura, 
é definida como: 
15 = 2np¢} (cs)
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A corrente de dreno normalizada, i,¡=ID/15, em inversão fraca e forte, é obtida pela 
diferença entre a corrente normalizada direta, z}=Ip/Is, também chamado coeficiente de 
inversão, e a corrente nonnalizada reversa, i,=IR/Is. A corrente nonnalizada direta (reversa) é 
dada por:
A
2 
VP-Vs(D)_ 
if”, = F(KÊ%j= [z›{1 + e' 24" (c.4) 
Utilizando a expressão para a transcondutância de fonte, Expressão (2.l5), e da 
corrente normalizada direta, Expressão (C.4), a razão ID/gm, em saturação, será independente 
das razões de aspecto dos transistores [l1]:
1 fiz ,/ff +o,5x/z*}`+1 (c.5) ms t 
Em [33]-[37] é apresentado um modelo válido, independentemente do nível de 
corrente no dispositivo, consistindo de expressões únicas e contínuas, válidas em todos os 
regimes de inversão (fraca, moderada e forte). O modelo requer poucos parâmetros e as 
tensões são referidas ao terminal de substrato, evidenciando a simetria fonte-dreno [34] [35]. 
O-modelo é equacionado em termos da densidade de carga de inversão calculada na 
fonte (Q'¡5) e no dreno (Q,¡D). A corrente de dreno é dada por: 
ID = Ip- IR (C.6) 
1F( R, = aco -2 , (cv) 
onde 
W Q/ 2 QI , n f 
( 
1S‹D›) 1S‹D› x L 2 zzc¿,,¢, zzc,,x¢,
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são as correntes de saturação direta e reversa, respectivamente. 
Substituindo a densidade de carga de inversao pela componente .de saturaçao da 
corrente, a Expressão (C.7) pode ser reescrita na forma [35][36]: mz /z'f+1-1 (os) 
nCox¢t 
onde im) é a corrente de saturação direta (reversa) normalizada, definida por:
I 
e IS é a corrente de normalização dada por: 
W , ¢2 IS = tzízzcox T' (c.1o) 
A corrente de normalização definida pela Expressão (C. 10) é quatro vezes menor que a 
corrente específica definida em [10]-[12] (Expressão (C.3)). 
A transcondutância de fonte é dada por: 
W , 
gms =_.u_lTQIS 
Utilizando as Expressões (C.7)-(C.9) e (C.11), a razão entre a corrente de saturação 
direta e a transcondutância de fonte resulta: ' 
¡F 1+ /if+l ;7=í2- (C.12) ms I 
A Expressão (C.12) é independente da tensão de porta, da temperatura, da tecnologia e 
das dimensões do transistor (suposto de canal longo) [35][36].
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A razão da corrente de dreno pela transcondutância de fonte é apresentada na Figura 
C.4 para diferentes polarizações de porta, na Figura C.5 para diferentes razões de aspecto e na 
Figura C.6 para transistores NMOS e PMOS. Os transistores utilizados são do tipo NMOS e 
PMOS da tecnologia CMOS 2um da Microdul com razões de aspecto de W/L= óum/Sum e 
W/L= óum/4oum [34]. 
IF/gms 
10° i Exp. (C.12) 
0 VG: IV 
El VG: 3V 
+ vG= sv 
10" 
1o'2 
1o'2 10° 102 104 
if 
Figura C.4- Razão Ip/gm versus if para diferentes polarizações de porta
IF/gms 
10°
_ 
1 
""" Exp. (C. 12) 
° W/L= 6/40 
H W/L= ó/5 
10* Vc= 3V 
-2 1° 102 10° 102 104 
if 
Figura C.5- Razão Ip/gm versus if para diferentes geometrias 
IF/gms (V) 
10° D- 
_- Exp. (C.12) 
o NMOS 
1:1 PMOS 
10-1 w/L=ó/5 e vG= sv 
102 
102 10° 102 104 
if 
Figura C.6- Razão IF/gm versus ifpara transistores NMOS e PMOS
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APÊNDICE D 
CARACTERÍSTICAS DC DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL 
Os amplificadores operacionais das Figuras 3.1 e 4.4 foram implementados utilizando 
transistores de circuitos integrados projetados e implementados na técnica “sea-of-transistors” 
(SoT) no processo tecnológico ES2 1,2um CMOS DLM [50]. Os transistores dos diferentes 
circuitos integrados foram selecionados de forma a termos 0 melhor casamento possível. 
Cada circuito integrado possui duas colunas de transistores, sendo que cada coluna é 
constituída por 24 transistores _em série e os transistores de cada coluna possuem as portas 
conectadas, totalizando 48 transistores unitários na rede, Figura D.1. A possibilidade de acesso 
em pontos intemos da rede permite a obtenção de transistores compostos com variadas razões 
de aspecto. Os transistores são do tipo NMOS e PMOS com largura de canal de l5p.m e 
comprimento de canal mínimo da tecnologia de l,2um, ou seja, dispomos de 24 transistores 
com W/L=30p.m/l,2um.
1o_o
G 
_L__l__L' _|__LJ_ 
às d4¡$24U~ TTT TTT 
Figura D.1- Arranjo de transistores NMOS ou PMOS 
A Figura D.2 apresenta a característica da corrente de dreno versus tensão de dreno 
para o transistor unitário e para o transistor composto trapezoidal com m=3 (Figura 4.1(a)), 
implementados com transistores NMOS de W/L=30um/1,2um. 
ID (TUA) 
2 ' | l I I 
transistor 
1›5 ' “""‹_ unitário 
-“Í 'rf _% T3 
1- _ 
0,5' ' 
VG=2V 
I I V 9O 
Õ 1 2 3 4 5 
VD (V) 
Figura D.2- Característica ID versus VD, para VG constante
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A Tabela D.1 apresenta as dimensões dos transistores dos amplificadores operacionais 
implementados. 
Tabela D.1- Dimensões dos transistores dos amplificadores operacionais 
` L= 1,2um 
Transistores amp.op.unitário amp.op.trapezoidal 
W (Mm) W (WH) 
M1 e M2 30 30 (m=3) 
M3 e M4 30 30 (m=3) 
M5 e M8 30 30 
M6 30(l8//) 30 (15 //) 
M7 30 (9//) 30 (8 //) 
A Figura D.3 apresenta a característica de transferência DC em malha aberta para o 
amplificador operacional da Figura 3.1 (transistores unitários), e da Figura 4.4 (transistores 
compostos trapezoidais com m=3). Cabe dizer que o elevado desequilíbrio de tensão (tensão 
de “offset”) para o amplificador operacional utilizando transistores compostos trapezoidais é 
devido principalmente ao descasamento entre os transistores dos vários circuitos integrados 
utilizados. Comprovamos, através das inclinações das duas características, que a condutância 
de saída da estrutura composta trapezoidal é maior do que a da estrutura com transistores 
unitários, resultando em maior ganho para a estrutura composta. 
A Figura D.4 apresenta a característica de transferência DC em malha fechada para os 
dois amplificadores operacionais simulados.
resposta em freqüênc 
ICSR2 
' de outros dados exp 
dos de 
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erimentais, como por exemplo a Não foi possível a obtençao 
' ` 'do ao número reduzido de circuitos integra 
em bom estado de 
ia do amplificador, devi 
funcionamento. 
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